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电力电子新技术系列图书
序　 　 言

　 　 电力电子技术诞生近半个世纪以来， 使电气工程、 电子技术、 自动化技术等领

域发生了深刻的变化， 同时也给人们的生活带来了巨大的影响。
目前， 电力电子技术仍以迅猛的速度发展着， 新的电力电子器件层出不穷， 新

的技术不断涌现， 其应用范围也不断扩展。 不论在全世界还是在我国， 电力电子技

术都已造就了一个很大的产业群， 如果再考虑到与电力电子技术相关的上游产业和

下游产业， 这个产业群就更加庞大了。 与之相应， 在电力电子技术领域工作的工程

技术和科研人员的数量也相当庞大， 且与日俱增。 因此， 组织出版有关电力电子新

技术及其应用的系列书籍， 以供广大从事电力电子技术的工程师和高等学校教师和

研究生在工程实践中使用和参考， 成为眼下的迫切需要。
在 20 世纪 80 年代， 电力电子学会曾和机械工业出版社合作， 出版过一套电力

电子技术丛书， 那套丛书对推动电力电子技术的发展起过积极的作用。 最近， 电力

电子学会经过认真考虑， 认为有必要以 “电力电子新技术系列图书” 的名义出版

一系列著作。 为此， 成立了专门的编辑委员会， 负责确定书目、 组稿和审稿工作，
向机械工业出版社推荐， 仍由机械工业出版社出版。

本系列图书有如下特色：
1�� 本系列图书属专题论著性质， 选题新颖， 力求反映电力电子技术的新成就

和新经验， 以适应我国经济迅速发展的需要。
2�� 理论联系实际， 以应用技术为主。
3�� 本系列图书组稿和评审过程严格， 作者都是在电力电子技术第一线工作的

专家， 且有丰富的写作经验。 内容力求深入浅出， 条理清晰， 语言通俗， 文笔流

畅， 便于阅读学习。
本系列图书编委会中， 既有一大批国内资深的电力电子专家， 也有不少已崭露

头角的青年学者， 其组成人员在国内具有较强的代表性。
希望广大读者对本系列图书的编辑、 出版和发行给予支持和帮助， 并欢迎对其

中的问题和错误给予批评指正。

电力电子新技术系列图书

编辑委员会



前　 　 言

大量的用电器首先将交流 50Hz 的市电电能转换成直流电能， 然后才加以使

用。 这种将交流电转换成直流电的装置通常称为整流器， 也称为 AC⁃DC 电力电子

变换器。 作为用电器与电网接口， AC⁃DC 电力电子变换器广泛应用于计算机、 通

信、 照明、 家电、 特种电源、 电动机驱动、 不间断电源、 光伏和风力等新能源发电

用变换器等场合。
传统 AC⁃DC 电力电子变换器由二极管或晶闸管整流电路构成， 产生大量的电

力谐波， 造成电力环境的谐波污染和电能的浪费， 并影响电网安全运行， 成为电力

公害。 为维护良好的电力环境， 许多国家和国际组织制定了限制电力谐波标准。 自

20 世纪 90 年代起， 高性能 AC⁃DC 电力电子变换器的研究开发引起国内外广泛的

关注， 出现了有源功率因数校正 （Power Factor Correction， PFC） 技术。 它采用现代

电力电子器件， 如功率 MOSFET、 IGBT、 IGCT 等， 并结合脉宽调制 （PWM） 控制

技术， 使得用电器仅从电网取用正弦波电流， 即用电器具有单位功率因数， 一般称

这样的 AC⁃DC 电力电子变换器为有源功率因数校正变换器， 简称 PFC 变换器。 随

着人们对电能质量和电力环境的意识的逐步增强， 有源功率因数校正技术将获得更

加广泛的应用。
本书共分为 8 章。 第 1 章在讨论传统整流器对电网的谐波干扰和谐波危害的基

础上， 介绍了谐波标准和电磁兼容标准， 简要介绍了两种谐波抑制原理， 即被动式

抑制电力电子装置谐波的方法和有源功率因数校正技术， 重点介绍了功率因数校正

电路的概念， 还简要说明了软开关功率因数校正电路的概念。 第 2 章介绍了电力电

子变换电路基础， 包括基本变换电路及调制方式。 第 3 章介绍了单相有源功率因数

校正电路原理及控制方法， 包括 CCM 单相 Boost 型功率因数校正电路、 CRM 单相

Boost 型功率因数校正电路、 交错并联功率因数校正电路、 无桥型功率因数校正电

路、 低频开关功率因数校正电路。 第 4 章介绍三相功率因数校正电路原理及控制方

法， 包括单开关、 双开关、 三开关、 六开关三相功率因数校正电路。 第 5 章在分析

三相三线和三相四线 PWM 整流器的数学模型的基础上， 介绍了相应的控制策略，
还介绍了三相 PWM 整流器的电网锁相方法。 第 6 章介绍了三相电流型 PWM 整流

器的工作原理， 给出了电流型整流器的数学模型、 PWM 控制技术， 还介绍了四种

常用的电流型整流器的控制方法。 第 7 章介绍软开关功率因数校正技术， 包括单

相、 三相软开关功率因数校正技术。 在三相软开关电路方面， 介绍了直流侧和交流

侧软开关电路。 第 8 章详细分析了有源箝位软开关功率因数校正电路， 主要包括复

合有源箝位零电压开关 （ZVS） 单相 PFC 电路、 最小电压有源箝位 ZVS 单相 PFC



电路、 复合有源箝位 ZVS 三相 PFC 电路和最小电压有源箝位 ZVS 三相 PFC 电路，
还详细介绍了各种电路的工作原理、 谐振过程分析、 软开关实现条件分析和开关应

力分析。
本书可作为电气工程与自动化专业、 电子信息工程专业的高年级本科生、 电气

工程学科的研究生参考书， 也可作为从事开关电源、 变频器、 工业电源等电力电子

装置开发、 设计工程技术人员的参考书。
徐德鸿制定了本书的章、 节目录和编写大纲， 并撰写了前言、 第 1 章、 第 3

章、 第 4 章， 并负责全书的统稿。 李睿撰写了本书第 5 章、 第 7 章、 第 8 章。 刘昌

金撰写了本书第 6 章， 林平撰写了本书第 2 章。
在本书的编写过程中， 得到柳绪丹、 马智远等的大力支持， 本书还引用了国内

外许多专家、 学者的著作、 论文等文献， 在此向他们表示衷心的感谢。
由于作者水平有限、 所见资料有限， 书中难免有疏漏和不妥之处， 恳切希望读

者批评指正。

作　 者
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绪　 　 论

电能具有传输、 分配、 使用方便的特点， 是目前最广泛使用的能源形式。 为了

满足各种用电负载或设备的要求， 或者为了提高电能使用的效率， 许多用电器首先

将交流 50Hz 的市电通过 AC-DC 功率变换器变换成直流电能， 然后再转换成其他

电压等级的直流或其他频率的交流电能。 这种将交流 50Hz 的市电转换成直流电压

的装置通常称为整流器， 也被称为 AC-DC 功率变换器。 作为用电器与电网接口，
AC-DC 功率变换器广泛应用于计算机电源、 通信电源、 节能灯、 LED 照明系统、
家用电器、 电动机驱动变频器、 不间断电源、 光伏和风力发电变换器、 工业电源等

场合。
传统 AC-DC 电力电子变换器由二极管或晶闸管组成的整流电路构成， 工作时

会产生大量的电力谐波， 因此造成电力环境的谐波污染和电能的浪费， 成为电力公

害。 保证电网的安全、 优质、 经济运行， 维护良好的电力环境， 许多国家和国际组

织制定了限制电力谐波标准。 自 20 世纪 90 年代起， 高性能 AC-DC 电力电子变换

器的研究开发引起人们的广泛关注。 高性能 AC-DC 电力电子变换器采用电力电子

器件， 如功率金属氧化物半导体场效应晶体管 （MOSFET） 或绝缘栅双极型晶体管

（IGBT） 等， 并且应用脉宽调制 （PWM） 控制技术， 使电网输入的电流逼近正弦

波和单位功率因数， 一般将这样 AC-DC 电力电子变换技术称为有源功率因数校正

（Power Factor Correction， PFC） 技术， 称这样的 AC-DC 电力电子变换器为有源

PFC 变换器， 随着人们对电能质量和电力环境意识的逐步强化， 有源 PFC 变换器

将获得更加广泛的应用， 它是整流器发展的方向。
1. 有源 PFC 变换器的用途

图 0-1 是表示通信基础电源的示意图。 它由前级功率因数校正 （PFC） 变换器

和 DC-DC 变换器构成， 如图 0-1a 所示。 前级 PFC 变换器实现输入电流的功率因数

校正， 使电网输入的电流逼近正弦波和单位功率因数。 后级 DC-DC 变换器实现电

隔离， 同时实现高精度的输出。 PFC 变换器有两个功能， 保证 PFC 单元输入电流

跟踪输入电网电压变化， 逼近正弦波， 以实现通信基础电源输入功率因数为 1， 如

图 0-1b 所示。 此外， PFC 变换器的另一个功能是使输出直流电压稳定， 为后级

DC-DC 变换器提供稳定的电压输入。
图 0-2 为不间断电源 （UPS） 的示意图。 当市电正常时， 交流市电通过前级

AC-DC 电力电子变换器变换成直流电能， 一边通过逆变器向负载供电， 另一边向

电池充电。 这里前级 AC-DC 电力电子变换器有两个功能， 一个功能是实现功率因

数校正， 即使电网输入的电流逼近正弦波和功率因数为 1； 另一个功能是输出稳定



图 0-1　 通信基础电源的电路及输入电压、 电流波形

图 0-2　 不间断电源的示意图

的直流电压， 供给后级逆变器。 在

市电正常时， 输入电能通过 AC-
DC 整流器和 DC-AC 逆变器处理再

供给负载， 因此对电网干扰具有很

好的抑制能力。 在市电故障时， 蓄

电池的电能经逆变器逆变成交流电

能， 供给负载。 如果逆变器出现故

障， 通过旁路静态开关切换到电

网， 由电网直接向负载供电。
图 0-3 为用于电动机驱动变频器的示意图。 变频器由前级 AC-DC 电力电子变

换器和逆变器构成。 前级 AC-DC 功率变换器的作用实现三相功率因数校正， 同时

稳定中间直流电压， 最后由逆变器将直流电压变换成频率和输出电压基波幅度可变

图 0-3　 电动机驱动变频器
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的电能， 供给电动机以满足电动机调速的目标。 异步电动机的调制方式有恒压频比

（V / f） 控制、 转差频率控制、 矢量控制、 直接转矩控制等。
风力发电输出功率与风速有关， 为获得最大功率， 要求风力机的速度可变， 使

它根据运行条件而变化。 图 0-4 为双馈风电机组示意图， 双馈发电机定子接入电

网， 通过变频器控制双馈发电机的转子绕组电压幅度和频率， 以调节发电机转子速

度， 最终实现风力机的最大风能捕获。 这里驱动双馈发电机的变频器也是由前级

AC-DC 电力电子变换器和逆变器构成。 前级 AC-DC 电力电子变换器的作用实现三

相功率因数校正， 同时稳定中间直流电压。 对于双馈风电机组要求前级 AC-DC 电

力电子变换器能够实现能量双向流动， 而且在电网发生故障时， 功率因数需要可

控， 以满足故障穿越的要求。

图 0-4　 双馈风电机组示意图

2. 有源 PFC 变换电路分类

PFC 技术按照是否采用有源电力电子器件可以分为无源 PFC 技术和有源 PFC
技术两大类。 利用电感电容等无源器件组成滤波器来减少谐波， 以提升功率因数的

方法被称作无源 PFC 技术。 无源 PFC 技术存在体积和重量较大、 功率因数提升效

果不理想等问题。 引入功率 MOSFET 或 IGBT 等电力电子开关器件， 通过对电力电

子开关器件的 PWM 控制， 使得网侧输入交流电流跟踪输入电网电压正弦波， 实现

高功率因数的方法则称为有源 PFC 技术。 本书重点介绍有源 PFC 技术。

图 0-5　 开关电源的示意图

图 0-5 所示为采用有源 PFC 的

开关电源的示意图。 它由前级 PFC
变换器和后级 DC-DC 变换器构成。
前级 PFC 变换器实现输入电流正弦

化， 而后级 DC-DC 变换器实现输出

电压的高精度和快速响应。 前级

PFC 电路将交流输入电压转换为直

流母线电压， 通常为 400V 左右， 同
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时控制网侧输入电流跟踪输入正弦电压， 实现高输入功率因数。 后级 DC-DC 变换

器电路将 400V 直流母线电压精确地调节为所需的直流电压， 并且可以获得较快的

动态响应。
两级 PFC 结构可以实现较高的功率因数， 且可以获得较高精度的输出电压，

但是电路中使用器件较多。 于是出现了单级 PFC 变换器的概念， 将 PFC 变换器与

DC-DC 变换器合二为一， 简化了电路。 但是单级 PFC 拓扑存在电压电流应力较大、
效率偏低的问题， 适合于小功率且输出性能要求较低的场合。 因此， 目前许多电力

电子装置设计一个前级 AC-DC 变换器， 专门用于实现 PFC。
从理论上讲， 基本 DC-DC 变换器拓扑都可以用来作为有源 PFC 电路， 图 0-6

给出了 Boost （升压） 型变换器、 Buck （降压） 型变换器及 Buck-Boost （升降压）
型变换器构成的单相 PFC 电路。 但由于 Boost 型变换器输入电流连续， 易于实现较

高的功率因数， 对电磁干扰 （EMI） 滤波器要求较小， 且开关管源极接地而便于驱

动电路设计， 另外 Boost 型变换器的电能变换效率也较高， 是目前应用最为广泛的

PFC 电路。

图 0-6　 单相有源 PFC 变换器

在 Boost 型 PFC 电路的基础上， 又出现交错并联 Boost 型 PFC 电路、 无桥 PFC
（Bridgeless PFC） 电路、 单级 PFC （Single Stage PFC， S2PFC） 电路。 表 0-1 给出了

单相有源功率因数校正电路分类。
常用的 PFC 电路控制方法有平均电流控制、 峰值电流控制、 电流滞环控制、

电压跟踪控制、 单周期控制等方法。 PFC 控制策略按照电感电流特性， 还可以分为

电感电流连续模式 （Continue Current Mode， CCM）、 电感电流断续模式 （Discontin-
ue Current Mode， DCM） 和介于两者之间的电感电流临界模式 （ Critical Current
Mode， CRM）。
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表 0-1　 单相有源功率因数校正电路分类

分类 特点 用途

　 Boost 型 PFC 电路
　 输入滤波电感小，输出直流电压大于

输入交流电压幅值

　 应用广泛，如计算机电源、通信电源、工
业电源、家用电器

　 Buck 型 PFC 电路 　 具有输出降压功能，滤波元件大 　 特殊场合

　 交错并联 Boost 型
PFC 电路

　 功率密度较高 　 服务器电源、通信电源、液晶电视电源

　 无桥型 PFC 电路 　 功率器件通态损耗减少 　 服务器电源、通信电源等

　 单相三电平 PFC
电路

　 功率器件电压应力低，效率高 　 服务器电源、通信电源等

　 单级 PFC 电路 　 电路元器件少，但效率较低 　 小功率充电器、家用电器

图 0-7　 三相单开关 PFC 电路

大功率的场合通常采用三相电

路， 于是出现了三相 PFC 电路。 三

相 PFC 电路及控制技术吸取了单相

的思想。 三相单开关 PFC 电路可以

看成是单相电流断续 Boost 型 PFC
电路在三相电路中的延伸， 如图0-7
所示。 三相单开关 PFC 电路输出电

压与参考电压的误差经过比例积分

（PI） 调节器放大后， 与三角波比

较获得 PWM 脉冲， 对功率器件 V
进行开关的动作。 三相单开关 PFC
电路仍存在较大的输入电流畸变，
于是出现了一些改进方法， 如注入谐波的方法通过开关管的控制脉宽微调， 从而减

小电流总谐波畸变率 （THD） 值 ， 将两个三相单开关 PFC 的交错 （ Interleaving）
并联的方法也减小输入电流的 THD 等。

在三相电路中， 三相电流总共有两个自由度， 而三相单开关 PFC 中只使用了

图 0-8　 三相双开关 PFC 电路

一只开关管对电流进行控制，
不能有效地控制输入的各相电

流， 因此仍存在较大的输入电

流畸变。 可以通过增加一只开

关管提高对输入三相电流波形

的控制性。 图 0-8 为三相双开

关 PFC 电路。 通过输入端 Y 联

结的三个电容构成的中点与输
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出电容的中点相连接， 构成上下两个三相半桥式电路， 分别由开关 V1、 V2 进行控

制。 该电路可以工作在 CCM 或 DCM， 在 CCM 时， THD 较小。

图 0-9　 三相六开关 Boost 型 PFC 电路

为进一步减小输入电流的 THD， 可以

进一步增加开关管的数目。 图 0-9 为三相

六开关 Boost 型 PFC 电路。 采用正弦脉宽

调制或空间矢量调制， 三相输入电流可以

控制成对称的正弦波， 因此三相六开关电

压型 PFC 电路可以实现理想的功率因数

校正。
三相三电平 T 型 PFC 电路如图 0-10a

所示， 其中开关管 V1、 V2、 V3 是双向开

关。 由于电路的对称性， 电容中点电位 VN 与电网中点的电位近似相同， 三相解耦

成三个单相 PFC 电路， 可以通过双向开关 V1、 V2、 V3 实施对应相的输入电感电流

的控制。 因此该电路也可以实现理想的功率因数校正功能。 三相三电平 T 型 PFC
电路在变换效率方面具有一定优势。 双向开关可以通过两个开关反向串联得到， 如

图 0-10b 所示。

图 0-10　 三相三电平 T 形 PFC 电路

三相 PFC 电路的拓扑有很多种， 各种拓扑的性能各有差异， 要根据应用要求，
选择合适的三相 PFC 电路的拓扑。 表 0-2 为三相有源 PFC 分类。

表 0-2　 三相有源 PFC 电路分类

分类 功率器件数量 特点 用途

　 三相单开关 PFC
电路

　 功 率 开 关 器 件

V：1
　 二极管 VD：6 + 1

　 功率因数要求不高的

场合

　 适 用 小 功 率 不 间 断 电 源

（UPS）、变频器、工业电源

　 三相双开关两电

平 PFC 电路

　 功 率 开 关 器 件

V：2
　 二极管 VD：6 + 2

　 对功率因数要求不高

的场合

　 适用中功率容量 UPS、变频器、
工业电源

　 三相六开关 Boost
型 PFC 电路

　 功 率 开 关 器 件

V：6
　 适用大功率应用， 可

获得单位功率因数

　 适用大功率 UPS、变频器、风电

变流器、高压直流（HVDC）输电
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（续）

分类 功率器件数量 特点 用途

　 三相三电平 T 型

PFC 电路

　 功 率 开 关 器 件

V：6
　 二极管 VD：6

　 功率器件动态损耗小，
滤波电感小，可获得单位

功率因数，但使用功率器

件多

　 适用通信电源、中大功率 UPS

　 三相三电平中点

箝位 （ NPC） 　 PFC
电路

　 功 率 开 关 器 件

V：12
　 二极管 VD：6

　 功率器件动态损耗小，
滤波电感小，可获得单位

功率因数，但使用功率器

件多

　 适用 UPS、中压变频器

　 三相电流型 PFC
电路

　 功 率 开 关 器 件

V：6
　 二极管 VD：6

　 输出电压调节方便，但
滤波电感较大，可获得单

位功率因数

　 大功率变频器、超导储能

　 维也纳 PFC 电路

　 功 率 开 关 器 件

V：3
　 二极管 VD：18

　 电路的效率、功率密度

较高，可获得单位功率因

数，但使用较多的二极管

　 适用中等功率通信电源、UPS、
工业电源

　 软开关三相 PFC
电路

　 电路的效率、功率密度

高，可获得单位功率因数

　 适用通信电源、中大功率 UPS、
航空电源等

三相 PFC 电路除可以实现 PFC 外， 并具有稳定直流输出的能力， 输出电压不

会因输入电网电压波动而变化， 这样对后级电路创造了良好的工作条件， 与二极管

整流电路相比有显著的优势。
为了减少开关管切换过程的损耗、 提高效率， 出现了软开关 PFC 电路。
随着人们对电能质量意识的增强， PFC 技术将获得更加广泛的应用。
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第 1 章　 有源功率因数校正技术基础

1. 1　 整流电路及谐波

电力电子技术已广泛应用到电力、 冶金、 化工、 煤炭、 通信、 家用电器等领

域。 电力电子装置多数通过整流器与电网接口， 传统整流器是由二极管或晶闸管组

成的， 但是它存在如下缺点： ①输入电流谐波含量高； ②从电网吸取无功功率， 输

入功率因数低。
整流电路分为晶闸管相控整流电路、 二极管整流电路、 由晶闸管和二极管组合

构成的半控型整流电路。 直流侧带感性负载的整流电路所产生的谐波污染和功率因

数滞后已为人们所熟悉， 输入网侧电流接近一个方波， 电流畸变严重， 在网侧产生

大量的谐波电流。 直流侧带电容滤波的整流电路也在实际中经常采用， 如个人计算

机、 电视机和音响等家用电器、 变频器、 不间断电源、 感应加热电源等， 它们在网

侧也产生大量的谐波电流， 造成了谐波污染。
我们以直流侧带电容滤波的二极管整流电路的网侧谐波问题为例， 做一个简单

的讨论。 图 1-1a 所示的单相整流电路， 直流侧由一个电容和一个电阻并联构成，
网侧电流波形呈脉冲形， 如图 1-1b 所示， 整流电路网侧输入电流严重畸变， 包含

大量的相当幅度谐波， 如图 1-1c 所示。 同时， 在电压的幅值附近， 由于对电容脉

冲充电， 整流器输入电压被直流侧电容电压箝位， 整流器输入电压变得平坦， 造成

输入电网电压畸变。 直流侧带电容滤波的三相整流电路和网侧电压电流波形如图

1-2a， b 所示， 网侧输入电流也严重畸变， 包含大量的高幅度谐波， 如图 1-2c
所示。

图 1-1　 单相整流电路和网侧电压、 电流波形



图 1-1　 单相整流电路和网侧电压、 电流波形 （续）

图 1-2　 三相整流电路和网侧电压、 电流波形
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图 1-2　 三相整流电路和网侧电压、 电流波形 （续）

1. 2　 谐波的危害

电力电子设备等非线性装置， 除消耗大量的无功功率， 还会产生大量的谐波电

流。 谐波和无功功率是关系电网效率的两个重要指标。 它们对电网或相关设备产生

严重的影响。 无功功率分为基波无功功率和谐波无功功率。 无功功率对公用电网的

影响主要表现在： ①无功功率的增加导致电流视在功率的增大， 使发电机、 变压器

等电气设备容量利用率下降， 同时设备及线路损耗增加。 ②线路及变压器的电压降

增加， 如果是冲击性负载， 还会使电压产生剧烈波动， 严重影响电网的供电质量。
谐波对公用电网和其他系统的危害大致有：

1） 使电网中的元件带来附加的谐波损耗， 如使电动机附加损耗、 发热增加，
过载能力和效率降低， 产生脉动转矩。 降低了发电、 输电及用电设备的效率， 大量

的 3 次谐波电流流过中性线会导致中性线过热甚至引发火灾。
2） 使用户端的电压波形产生严重的畸变， 影响电气设备的正常工作。 谐波使

电容器、 电缆等设备过热、 绝缘老化， 寿命缩短， 以致损坏。
3） 易使电网中用于补偿无功功率的电容器发生局部并联或串联谐振， 造成过

电压或过电流， 使电容器绝缘老化， 甚至引起严重事故。
4） 导致继电保护和自动装置的误动作， 并使电气测量仪表计量不准， 影响计

量准确度。
5） 对临近的通信系统产生干扰， 降低通信质量， 甚至使通信系统无法正常

工作。
谐波还引起电磁干扰。 开关切换的电流、 电压波形的上升或下降沿包含丰富的

高频谐波分量， 它们对周围的电气、 电子设备或者电网中的设备可能造成干扰。 电

磁干扰可以分为两种：
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1） 传导干扰： 是指通过导线或电源传递至附近设备的电磁干扰。
2） 辐射干扰： 是指通过空间传播至附近设备的电磁干扰。
传导干扰又可分为差模干扰和共模干扰。 差模干扰不通过接地线， 而通过输入

电源线传输， 并能够通过输入电源线路测量， 如图 1-3 所示。 共模干扰只能通过从

接地线到一条输入电源线测量得到， 噪声电流实际上由接地导线流出。
差模电压为

Vd = V1 - V2 （1-1）
差模电流为

Id = （ I1 - I2） / 2 （1-2）
共模电压为

Vc = （V1 + V2） / 2 （1-3）
共模电流为

Ic = I1 + I2 （1-4）

图 1-3　 差模干扰和共模干扰

1. 3　 功率因数、 谐波、 电磁干扰及标准

电压和电流的总谐波畸变率的定义是一致的， 它以电压 （电流） 的总谐波的

有效值除以基波有效值， 电压和电流的 THD 表示如下：

THD（V） =
∑
∞

h = 2
V2
h

V1
× 100%

THD（ I） =
∑
∞

h = 2
I2h

I1
× 100%

■

■

■

■
■
■
■

■
■
■
■

（1-5）

式中， V1（ I1） 和 Vh（ Ih） 分别为电压 （电流） 基波和 h 次谐波的有效值。
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在公用电网中， 电网电压的波形畸变率很小， 通常假设电网电压为标准的正弦

波。 此时功率因数的定义为

PF =
I1
I cosθ1 = νcosθ1 （1-6）

式中， θ1是电压基波与电流基波的夹角， cosθ1称为位移因数或基波功率因数； ν 为

基波因数：

ν =
I1
I =

I1

∑
∞

h = 1
I2h

（1-7）

可见， 功率因数是由基波因数和位移因数共同决定的。
为了抑制谐波， 保证电网的安全、 优质、 经济运行， 许多国家和国际组织都制

定了相应的标准。 我国于 1994 年开始实施 （GB / T 14549—1993） 《电能质量—公

用电网谐波》 标准。 标准规定了电网标称电压为 0. 38 / 6 / 10 / 35 / 110kV 公用电网中

的电压总畸变率以及公共连接点的用户注入谐波电流的上限。 在国际上， 美国电气

与电子工程师学会 （IEEE） 和国际电工委员会 （IEC） 制定了一系列的谐波标准，
有的是针对公用电网接点电压的谐波， 有的是针对用户向电网注入的电流谐波， 有

的针对用电设备的电流谐波。 这些标准可以分为三类：
1） 用户和系统谐波限制标准

IEEE519-1992　 　 IEC1000-2-2　 　 IEC1000-3-6
2） 用电设备谐波限制标准

IEC1000-3-2 （ < 16A） 　 　 IEC1000-3-4 （16 ～ 75A）
3） 谐波测量标准

IEC1000-4-7
在我国， IEC1000-3-2 标准已经等同地转化为国家标准 GB 1765. 1—1998 《低

压电气及电子设备发出的谐波电流限值 （设备每相输入电流≤16A）》。
在上面的标准中， IEC1000-3-2 和 IEC1000-3-4 对电压和电流的各次谐波分量

都有具体的限制， 因此影响最大。 IEEE519 对各次谐波分量也有限制， 但是它主要

针对公共接点的谐波。 对于输入电流在 16A 以下的电力电子设备， IEC1000-3-2 是

必须满足的标准。 IEC1000-3-2 列出了四类用电设备的谐波标准。 表 1-1 列出了其

中 A 类设备的谐波电流限值， 表 1-2 列出了 D 类设备的谐波电流限制。
谐波还会引起电磁干扰。 检测机构要同时检测电力电子装置辐射噪声和传导噪

声。 辐射噪声的检测是在离产品一个特定距离的地方放置一个校准天线和接收器，
并在吉赫 （GHz） 区域内画出频谱。 传导噪声测量需要在输入工频电源和被检测设

备的电源输入线之间安装线路阻抗稳定网络 （LISN）。 图 1-4 为国际无线电干扰特

别委员会 （CISPR） 标准推荐的干扰测试电路。
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表 1-1　 IEC1000-3-2 标准 （对 A 类设备）

奇次

谐波次数 最大允许的谐波电流值 / A

3 2. 30

5 1. 14

7 0. 77

9 0. 40

11 0. 33

13 0. 21

h = 15 ～ 39 0. 15 × 15 / h

偶次

2 1. 08

4 0. 43

6 0. 30

h = 8 ～ 40 0. 23 × 8 / h

　 　 注： 表中 h 为谐波次数。

表 1-2　 IEC1000-3-2 标准 （对 D 类设备）

谐波次数 每瓦最大允许谐波电流 / mA 最大允许的谐波电流值 / A

3 3. 4 2. 30

5 1. 9 1. 14

7 1. 0 0. 77

9 0. 5 0. 40

11 0. 35 0. 33

h = 13 ～ 39（只有奇次谐波） 0. 15 × 15 / h 0. 15 × 15 / h

图 1-4　 CISPR 标准推荐的干扰测试电路

国际上有许多关于电磁兼

容 的 标 准， 如 CISPR、 IEC、
VDE （德国电气工程师学会）、
FCC （美国联邦通信委员会）
标准。 它们规定了传导干扰的

上限值。 我国是 IEC 的成员国，
相应地制定了电磁兼容的国家

标准。 图 1-5 给出了 CISPR、
FCC 的传导干扰的上限值的标

准。 原中国国家技术监督局于 1999 年 10 月 8 日以质技监局认发 （1999） 223 号文

发布了 《电磁兼容认证管理办法》。 这表明中国在电磁兼容的管理和规范方面迈出

了重要的一步， 这也是中国电气产品走向全球所必需的通行证。
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图 1-5　 电磁兼容的标准

1. 4　 谐波抑制方法

抑制电力电子装置产生谐波的方法有两种： 一种是被动式的方法， 即采用无源

滤波或有源滤波电路来旁路或补偿谐波； 另一种是主动式方法， 设计新一代高性能

整流器， 即对产生谐波的电力电子装置的拓扑和控制策略进行改进， 使其产生较少

的谐波， 甚至不产生谐波， 使得输入电流和输入电压同相， 实现单位输入功率因

数， 即采用所谓的功率因数校正技术。

1. 4. 1　 被动式谐波抑制方法

谐波抑制的传统方法是采用无源 LC 调谐滤波器。 它是由电容器、 电抗器和电

阻器适当组合而成的滤波装置， 与谐波源并联， 起旁路谐波的作用， 还可兼顾无功

补偿的需要。 LC 调谐滤波器具有结构简单、 设备投资成本低等优点。 但无源 LC 调

谐滤波器存在补偿特性易受电网阻抗、 频率和运行状态的影响， 有时会引发并联谐

振， 导致谐波放大， 使 LC 调谐滤波器过载甚至烧毁。 无源 LC 调谐滤波器在实际

系统中已经得到广泛的应用， 但是无源 LC 调谐滤波器也存在明显的缺陷， 它对负

载变化的适应性较差， 另外滤波器的体积和重量较大。
被动式谐波抑制的另一种方法是采用有源电力滤波器 （Active Power Filter，

APF）。 APF 相当于一个谐波发生器， 它能够产生与电网谐波大小相等、 方向相反

的谐波， 以抵消电网的谐波。 图 1-6 所示为一种并联 APF， 其原理是从被补偿非线

性负载中检测出谐波电流信号， 然后由 APF 产生一个与该负载的谐波电流大小相

等但极性相反的补偿电流， 从而抵消由非线性负载产生的谐波电流， 使电网电流只

含有基波分量。 APF 能够对频率、 幅值变化的谐波进行动态跟踪补偿， 且补偿特性

不受电网阻抗的影响， 因而受到关注。
一般， APF 是集中设置， 对某一供电区域或者某些的非线性负载进行谐波补
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图 1-6　 并联 APF

偿， 而不可能对每台设备 （诸如计

算机、 电视机等这些量大面广但是

单台功率较小的设备） 分别设置

APF， 因此补偿的效果不理想， 这

些设备的谐波仍然会产生一定危害。
采取主动式方法， 对电力电子整流

装置的整流方式进行改进， 寻找能

够实现高功率因数整流方式， 这才

是解决谐波问题的根本方法。

1. 4. 2　 有源功率因数校正方法

人们最早是采用电感和电容构

成的无源滤波网络进行功率因数校正， 图 1-7a 所示的电路是在二极管整流桥前面

串接一个 LC 组成的滤波器， 它可以使得整流桥中二极管的导通角增大， 从而使得

电流波形得到改善。 无源功率因数校正具有电路简单、 工作可靠等特点， 但是滤波

效果受电网和负载影响较大， 且滤波器体积、 重量较大， 功率因数校正的效果不

理想。

图 1-7　 无源功率因数校正电路

在三相领域， 减少整流器产生的谐波， 经典的方法是采用多重化技术， 采用增

加换流器的相数或者脉波数的方法。 图 1-7b 所示为 12 脉波二极管整流电路， 通过

两个 6 脉波整流器的交流侧电流波形分别通过移相变压器后再在网侧进行叠加， 可

以消除 5 次和 7 次电流谐波。 类似地， 采用 18 脉波整流器可以消除 5 次、 7 次、 11
次和 13 次电流谐波， 采用 24 脉波整流器可以消除 5 次、 7 次、 11 次、 13 次、 17
次和 19 次电流谐波。 采用波形叠加的方法， 减小整流器输入低次电流谐波。

增加整流器的相数可以有效地消除低次特征谐波， 提高整流器的功率因数。 将

多重化技术和无源滤波器相结合， 可以取得更好的效果， 但是多重化存在变压器结

构复杂， 体积和重量也比较大等问题。
从 20 世纪 80 年代中后期开始， 有源功率因数校正器成为电力电子技术研究的
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热点之一。 下面以单相为例， 介绍有源功率因数校正的概念。
对单相市电来说， 桥式二极管整流器是一个非线性一端口网络， 即使输入端加

入正弦电压， 输入电流也不是正弦波， 这样功率因数就小于 1， 如图 1-8a 所示。
所谓有源功率因数校正是在桥式二极管整流器与输出直流负载之间插入一个由电力

电子开关器件、 电感、 电容等元器件构成的子电路， 通过对电力电子开关器件的

PWM 控制， 使整流电路输入电流在一个工频周期中跟踪电网输入电压正弦波的变

化， 以实现功率因数校正， 如图 1-8b 所示。

图 1-8　 全桥式二极管整流器与有源功率因数校正

图 1-8b 所示为一个具有功率因数校正功能的整流器， 实线框为插入的子电路，
假定电网电压为

vs（ωt） = 2Vssinωt （1-8）
如果通过对电力电子开关器件的 PWM 控制， 可以使网侧输入电流 is（ωt） 在

一个工频周期中能够跟踪电网输入电压 vs （ωt） 正弦波的变化， 即输入电流 is
（ωt） 可表示为

is（ωt） = 2Issinωt （1-9）
这样， 输入电流 is（ωt） 是一个与电网电压 vs （ωt） 同相位的一个正弦波， 就

可实现单位功率因数， 如图 1-9 所示。 能够实现单位功率因数的整流电路被称为有

源功率因数校正变换器。

图 1-9　 有源功率因数校正变换器的输入电压、 电流波形

有源功率因数校正器按输入相数分为单相有源功率因数校正器和三相有源功率

因数校正器； 按照能量流向可以分为双向有源功率因数校正器和单向有源功率因数

61



校正器； 按照是否采用软开关技术， 可以分为硬开关有源功率因数校正器和软开关

有源功率因数校正器。

1. 5　 功率因数校正电路

单相功率因数校正电路在中、 小功率的用电设备中获得广泛的应用， 一般适合

功率从几十瓦到数千瓦的应用场合。 对于功率更大的装置， 一般采用三相功率因数

校正电路， 这样可以保证三相系统的平衡。

1. 5. 1　 单相功率因数校正电路

从理论上讲， 六种基本 DC-DC 变换电路， 即 Buck 型变换电路、 Boost 型变换

电路、 Buck-Boost 型变换电路、 Cuk 型变换电路、 Sepic 型变换电路、 Zeta 型变换

电路， 都可以用于单相功率因数校正， 如图 1-10 所示。 单相功率因数校正的基本

思想是将输入的交流电压通过整流得到脉动的直流电压， 再由 DC-DC 变换环节，
并通过 PWM 控制， 使网侧输入电流跟踪交流电压的瞬时值的变化， 从而实现输入

功率因数接近 1。 图 1-11 给出了隔离型单相功率因数校正电路， 分别采用了反激

式变换电路和隔离 Zeta 型变换电路。

图 1-10　 六种由基本拓扑组成的 PFC 电路
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图 1-11　 隔离型 PFC 电路

图 1-12　 无桥 PFC 电路

在上述的各种拓扑中， 由于 Boost 型 PFC
电路具有输入电流波形脉动小和输出升压功能，
功率器件为共源极驱动等优点， 因此获得广泛

应用。 为了进一步减少功率器件的导通损耗，
出现了无桥 PFC 电路， 如图 1-12 所示。 无桥

PFC 电路的优点是在电流的回路中只有两个半

导体器件的导通压降， 可以减少导通损耗。
对于 Boost 型 PFC 电路， 根据输入电感中的电流是否在一个开关周期减小到

零， 可以分为电流连续模式 （CCM） 和电流断续模式 （DCM）。 此外， 还有介于两

者之间的电流临界模式 （CRM）， CRM Boost 型 PFC 采用变频控制， 因此在控制性

能上与 CCM Boost 型 PFC 变换器存在较大区别， 这在电路和控制设计方面需要特别

注意。
CCM Boost 型 PFC 变换器具有输入电流的纹波小， 方便 EMI 滤波器设计， 而且

变换器中功率器件的电流应力也比较小。 CCM Boost 型 PFC 变换器的缺点是 Boost
电感较大， 而且存在严重的二极管反向恢复问题， 在功率器件上产生较大的开关

损耗。
DCM Boost 型 PFC 变换器的特性正好与 CCM 的相反。 DCM Boost 型 PFC 变换

器的优点是输入电感较小， 并且不存在二极管的反向恢复问题。 其缺点是输入电流

的纹波较大， 需要较大的 EMI 滤波器， 变换器中功率器件的电流应力约为连续导

电模式的 PFC 变换器的两倍。
一般来说， DCM Boost 型 PFC 变换器适合功率 500W 以下的应用， 而 CCM 式

Boost 型 PFC 变换器适合较大功率应用场合。
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通常， Boost 型 PFC 变换器作为电源系统中的前级变换器， 后面还设立后级

DC-DC 变换器， 以实现电压等级的变换和满足电压调节精度和动态的要求。 在有

些应用场合， 可以将 Boost 型 PFC 变换器和 DC-DC 变换器合二为一， 以简化电路，
这样的电路称为单级 PFC （Single Stage PFC） 变换器。 单级 PFC 变换器可以节省功

率器件等元器件的数目， 降低电源的成本， 但是单级 PFC 变换器在输入电流谐波

含量和输出电压精度之间必须做出折中。 一般单级 PFC 变换器应用在小于功率的

场合。

1. 5. 2　 三相功率因数校正电路

由三个单相的 PFC 电路组合构成三相 PFC 电路， 如图 1-13 所示。 每个单相

PFC 后跟随一个隔离型 DC-DC 变换器， DC-DC 变换器的输出并联后向负载供电。
这种方法的优点是可以利用比较成熟的单相 PFC 技术， 并且电路由三个单相 PFC
独立供电， 因此具有冗余特性。 其缺点是使用的元器件较多。

图 1-13　 由三个单相 PFC 组成的三相 PFC 电路

三相单开关 PFC 电路如图 1-14 所示。 三相单开关 PFC 电路可以看成是 DCM
单相 PFC 在三相电路中的延伸。 由于开关频率远高于电网频率， 在一个开关周期

内， 输入电压可看作近似不变。 在开关导通期间， 加在三个 Boost 电感上的电压分

别为各相瞬时的相电压 （近似不变）， 电感电流线性上升， 于是各相的电流峰值正

比于对应相电压的瞬时值， 实现了输入相电流波形对输入相电压波形的跟踪。 三相

单开关 PFC 电路具有电路简洁、 控制简单、 成本低等特点。 实际上， 输入电流的

畸变率还与输出电压有关。 为了减小网侧输入电流的畸变， 需要提高输出电压， 但

这会增大电路中功率器件的开关应力， 同时使得后级的 DC-DC 环节设计变得困难。
另外， 该电路存在输入电流纹波和 EMI 滤波器较大等问题。 该电路拓扑一般应用

于输出功率小于 10kW， 对输入电流 THD 要求不高的场合。
图 1-15 所示的三相六开关电压型 PFC 电路结构与三相逆变器是一样的。 稳态工
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作时， 输出直流电压不变， 采用正弦脉宽调制 （SPWM） 或空间矢量调制 （SVM），
忽略 PWM 开关谐波， 三相六开关电压型 PFC 电路交流侧电压 Va、 Vb、 Vc 可以看作

是可控三相正弦电压源， 它和电网电压共同作用于输入电感， 产生正弦电流波形。 调

节 PFC 变换器交流侧可控三相正弦电压源 Va、 Vb、 Vc 的幅值和相位， 就可以获得所

需大小和相位的输入电流， 这就是三相六开关电压型 PFC 电路的工作原理。

图 1-14　 三相单开关 PFC 电路 图 1-15　 三相六开关 Boost 型 PFC 电路

三相 PFC 电路的拓扑有很多， 各种拓扑的性能各有差异， 要根据应用要求，
选择合适的三相 PFC 电路的拓扑。

1. 6　 软开关 PFC

1. 6. 1　 软开关的概念

在电力电子电路中， 电力电子器件工作在开关状态， 通过对电力电子器件的开

通和关断控制， 实现能量流动的控制。 然而， 电力电子器件并非理想的开关， 存在

开通延时和关断延时， 从而引起在开关过程中电力电子器件两端的电压和通过它的

电流出现重叠时间， 造成开关损耗。 另外， 电路中存在的布线电感、 变压器存在漏

感及寄生电容， 功率 MOSFET 和功率二极管的结电容等， 也都会在电路开关过程

中产生尖峰电压和尖峰电流， 同时造成电能损耗和对周围的设备造成电磁干扰。
为减少电力电子器件的开关损耗， 软开关技术应运而生。 软开关技术可以减少

电力电子器件在开通和关断瞬间加在电力电子器件两端的电压和通过的电流的重叠

时间， 从而减少电力电子器件的开关损耗， 同时抑制电压或电流过冲的发生。 软开

关技术是基于谐振原理减少电力电子器件的开关损耗和电压、 电流应力的一种新颖

开关技术的总称。
1. 重叠时间与开关损耗

为理解软开关技术， 首先让我们来分析电力电子器件的开关过程。 下面以双极

型功率晶体管开关过程为例加以介绍。 图 1-16 给出功率晶体管集电极 c 和发射极 e
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之间的电压 vce（ t） 和集电极电流 ic（ t） 的波形。 由于本节重点讨论功率器件的开

关损耗， 这里假定晶体管在导通期间的通态压降可忽略不计； 晶体管截止期间， 集

射间的阻抗为无穷大； 并且功率晶体管开通与关断的重叠时间相同。 从图 1-16 看

到， 功率晶体管在开通或关断过程中， 晶体管两端的电压和流过它的电流存在非零

的重叠时间。 由于开关管不是理想开关器件， 在开通时， 开关管的电压不会突降到

零， 而要经历一个逐渐下降的过程。 同时， 通过开关管的电流也不是突然上升到负

载电流， 也有一个上升时间。 在这段时间里， 开关管的电压和电流存在一个重叠

区， 产生的损耗称为开通损耗。 类似地， 当开关管关断时， 开关管的电压也要经历

一个从零上升到电源电压的过程， 流过开关管的电流也逐渐下降为零。 在这段时间

里， 电流和电压也有一个重叠区， 产生的损耗称为关断损耗。 开通损耗和关断损耗

之和称为开关损耗。
为简化分析， 这里假定晶体管开通与关断过程的重叠时间相同， 均为 Δt。 晶

体管开通过程中， 开关管两端电压和流过电流可分别表示为

vce（ t） = -
Vs
Δtt + Vs 　 　 　 　 0 < t < Δt （1-10）

ic（ t） =
Is
Δtt　 　 　 　 0 < t < Δt （1-11）

式中， Vs为晶体管关断期间加在它两端的电压； Is为晶体管导通期间流过的电流。

图 1-16　 晶体管硬开关工作过程

一个开关周期晶体管开关损耗平均功率为

Psw = 1
Ts
∫
Ts

0

vce（ t） ic（ t）dt = = 1
3 VsIs fsΔt （1-12）

式中， Ts为开关周期； fs 为开关频率， fs = 1 / Ts。
由式 （1-12） 可见， 平均开关损耗功率与开关频率 fs和开关过程电压电流重叠

时间 Δt 之积成正比。 因此， 在高频应用场合， 为抑制开关损耗， 需选用 Δt 小的电

12



力电子器件， 即开关速度快的器件。
由前面的分析可知， 在晶体管开关过程中， 电压与电流同步变化， 晶体管两端

电压与通过它的电流出现了同时都非零的时间区间， 因而造成开关损耗。 若能减小

晶体管开关过程中电压与电流重叠时间 Δt， 就可以减小开关损耗 Psw。 若能在晶体

管开通过程中， 将电流上升阶段和电压下降阶段错开； 在晶体管关断过程中， 将电

流下降阶段和电压上升阶段错开， 那么就可以减小开关损耗， 如图 1-17 所示。 这

可以通过 LC 谐振电路实现。 开关过程重叠时间减少后平均开关损耗功率为

Pssw = 1
3 VsIs fsΔt

δ
Δt

■

■
■

■

■
■

3
（1-13）

式中， δ 表示开关过程重叠时间减少后晶体管开关过程中电压、 电流重叠时间。
改进后的开关损耗与原开关损耗之比为

Pssw
Psw

= δ
Δt

■

■
■

■

■
■

3
（1-14）

图 1-17　 减少电压、 电流重叠时间

图 1-18　 改进后的开关损耗与原

开关损耗之比 Pssw / Psw与 δ / Δt

Pssw / Psw与 δ / Δt 的关系如图 1-18 所示。
从图1-18可知， 随着重叠时间的减小， 开关

损耗显著减小。 应用软开关技术可以减小重

叠时间 δ， 因此可以显著减小开关损耗。
2. MOSFET 的漏源间电容 Cds放电损耗

假定 MOSFET 已处于关断状态， 之后开

通 MOSFET， MOSFET 中将流过过冲电流。 这

是由于 MOSFET 的漏源间电容 Cds 放电引起

的。 放电引起的损耗为 Cds v2 / 2 （ v 为 MOS-
FET 两端电压）。 MOSFET 两端的电压愈高，
电容 Cds愈大， MOSFET 的开通时间 ton愈短，
于是过冲电流就愈大。
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3. 二极管反向恢复过程

图 1-19　 Boost 型 DC-DC 变换器

如图 1-19 所示 Boost 型 DC-DC 变

换器， 当工作在 CCM 时， 当 MOSFET
关断期间， 电感 L 电流 IL通过二极管

VD 向负载传输能量。 而当 MOSFET 开

通瞬间， 二极管要经历一个反向恢复

过程， 反向恢复时间为 trr， 此时在二

极管 VD 和 MOSFET 中产生功率损耗，

图 1-20　 二极管反向恢复过程

如图 1-20 所示。 一旦反向恢复过程结束， 二极管

VD 恢复阻断能力， 输出电压 Vo作为反向电压施

加在二极管 VD 两端。 二极管将经历从导通状态

至截止状态转移过程， 即反向恢复过程。 二极管

中已存储的电荷 Qrr反向抽出， 形成较大反向恢复

电流。 反向恢复电流同时将通过 MOSFET， 在

MOSFET 中形成电流过冲。
4. 软开关方式的分类

增加功率变换器的开关频率， 可以减小储能

元件如电感、 电容、 变压器的体积， 因此， 高频

化是提高功率变换器的功率密度的重要途径。 要

实现高频化， 就必须减少开关损耗。
如图 1-21 所示， 减小开通损耗的方法有： ①

在开关管开通过程中， 使其电流保持零， 或者使

电流缓慢上升， 从而减小在开通过程中电流、 电

压交叠区的功率损耗， 这种开通方式通常称为零电流开关开通 （ZCS on）。 ②在开

关管开通前， 使其承受的电压先下降到零， 然后再加栅极驱动信号， 使开通过程功

率开关器件上的电流电压交叠区功率损耗为零， 这种方式称为零电压开关开通

（ZVS on）。 减小关断损耗方法有： ①使通过开关管电流自然过零， 再撤除栅极驱

动信号的开关管关断方法， 称之为零电流开关关断。 这样基本上避免了关断损耗，
称为零电流开关关断 （ZCS off）。 ②在开关管关断过程中， 保持其端电压为零， 或

限制电压上升速率， 从而减小电流与电压的重叠区中的功率损耗， 这种方法称为零

电压开关关断 （ZVS off）。

1. 6. 2　 软开关 PFC电路

1. 无源无损缓冲 PFC 电路

无源无损吸收 PFC 电路不增加额外的有源器件， 仅采用无源元件来抑制二极管

的反向恢复， 实现电力电子开关器件的软开关， 因此具有电路简单、 成本低等特点。
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图 1-21　 减小开通损耗或关断损耗的软开关方法

图 1-22 所示为无源无损缓冲电路， 能够实现开关管的零电压开关关断和零电

流开关开通。 由于谐振电感 Ls 串联在由二极管 VD1、 开关管 V1 和输出电容 Co 组

成的回路中， 所以二极管 VD1 的反向恢复过程得到显著抑制。 该电路的缺点是使

用了较多的无源元件， 此外增加了导通损耗。
2. 零电压转移 （ZVT） PFC 电路

图 1-23 所示为零电压转移 （Zero Voltage Transfer， ZVT） PFC 电路， 在主开关

管 V1 导通之前， 首先开通辅助开关管 V2， 谐振电感 Lr 与主开关管 V1 两端的电容

Cds1发生谐振， 当 Cds1 两端的电压谐振到零时， 主开关管 V1 的反并二极管导通，
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图 1-22　 无源无损缓冲电路

为主开关管 V1 的开通创造零电压开通的条件。 在主开关管 V1 的反并联二极管导

通期间， 在主开关管 V1 的栅极上加入开通信号， 这样实现了主开关管 V1 零电压

开通， 理论上实现了零开通损耗。 在主开关管 V1 开通后， 关断辅助开关管 V2， 于

是谐振电感 Lr 的能量传送到输出电容上。 在 ZVT PFC 电路中， 二极管的反向恢复

得到了显著抑制， 并且主开关管 V1 是零电压开通和关断的， 辅助开关管 V2 是零

电压关断的， 因此显著地减小了开关损耗。 但是， 该电路中辅助开关管存在较大的

开通损耗， 此外， 辅助开关管 V2 的寄生电容和谐振电感之间存在寄生振荡问题。
为了进一步提高 ZVT PFC 电路性能， 出现了一些改进的电路。

图 1-23　 ZVT 软开关 PFC 电路

3. 零电流转移 （ZCT） PFC 电路

ZVT PFC 电路可以实现主开关管的零电压开通和关断， 而对于采用 IGBT 为主

开关管的 PFC 电路， 由于 IGBT 存在关断拖尾电流， 因此存在较大的 IGBT 关断损

耗， IGBT 工作在零电流关断条件下可以更好地提高变换器的效率。 零电流转移

图 1-24　 ZCT 软开关 PFC 电路

（ZCT） 软开关 PFC 电路如图 1-
24 所示， 主开关管 V1 和辅助开

关管 V2 均可以实现了零电流关

断， 但是该电路中主开关管 V1

和辅助开关管 V2 都是硬开通

的， 仍存在严重的二极管的反

向恢复过程。 图 1-25 是一种改
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进的 ZCT 软开关电路， 该电路中， 主开关管 V1 为零电流关断和零电压导通， 辅助

开关管 V2 是零电流关断的， 此外， 二极管的反向恢复过程得到了抑制。 该电路的

缺点是， 在一个工作周期内， 辅助开关要动作两次， 不利于有效减小开关损耗。

图 1-25　 改进的 ZCT 软开关 PFC 电路

图 1-26　 有源箝位 Boost 型 PFC 变换器

4. 有源箝位 PFC 电路

在 Boost 型 PFC 变换 器

中， 为了抑制二极管的反向恢

复过程， 在主开关管 V1 和

Boost 二极管 VD2 之间串联一

个谐振电感 Lr 可以有效地抑

制二极管的反向恢复过程， 如

图 1-26 所示。 但是当主开关

管 V1 关断时， 谐振电感 Lr 会

在开关管上产生很大的电压应

力， 因此需要有一个由辅助开关 V2 和电容 CC 构成的箝位回路。 实际上， 有源箝

位电路能够实现主开关管 V1 和辅助开关管 V2 的零电压开通和关断， 此外， 能够

抑制二极管的反向恢复过程。 但是该电路存在二极管 VD2 的寄生电容和谐振电感

Lr 之间的寄生振荡， 于是出现了改进的有源箝位 PFC 变换器的方案。
5. 零电流转移 （ZCT） 三相单开关 PFC 电路

在三相单开关 PFC 电路中， 开关管工作在电流断续模式， 因此开关管在零电

流条件下导通， 开关管的主要损耗是关断损耗。 为了减少开关管的关断损耗， 出现

零电流转移 （ZCT） 三相单开关 PFC 电路， 如图 1-27 所示。 这里将 ZCT 技术应用

到三相单开关 PFC 电路， 辅助开关 Sx 总是在主开关管 V 关断前开通， 通过谐振，
使主开关管 V 零电流下降到零后再撤除主开关管 V 栅极信号， 从而显著降低了开

关损耗。 但是该电路辅助开关管是硬开通的， 之后也出现改进的电路方案。
6. 谐振直流环节三相六开关 PFC 电路

三相六开关 PFC 电路具有输入电流纹波小， 功率开关器件的电流应力较小，
适合中大功率应用。 但是由于功率开关器件开关损耗和反并联二极管的反向恢复特

性限制， 影响了变换器性能。
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图 1-27　 ZCT 三相单开关 PFC 电路

图 1-28　 谐振直流环节三相六开关 PFC 电路

　 　 谐振直流环节 （Resonant DC Link，
RDCL） 被引入三相六开关 PFC 电路，
如图 1-28 所示。 直流侧总是以很高频

率振荡， 所有三相桥中的功率开关器件

只有当直流母线电压谐振到零后进行切

换， 从而实现三相桥的功率开关器件的

零电压开关， 减少了开关损耗。 这类电

路需采用离散脉冲调制 （DPM） 策略，
存在开关频率变化、 调制效率低的问

题。 此外， 还出现如有源箝位 SVM 三相六开关 PFC 电路 、 谐振极型软开关三相六

开关 PFC 电路等。
综上所述， 软开关功率因数校正电路实现了电力电子开关的零电压或零电流开

关， 抑制了二极管反向恢复过程， 降低变换器的开关过程中的损耗。 此外， 还减小

了开关管的应力和电磁干扰。 有利于开关频率提高， 减少电磁元件的体积和重量，
提高变换器的功率密度。

1. 7　 本章小结

本章在回顾了传统整流器对电网的谐波干扰以及谐波的危害的基础上， 介绍了

谐波标准和电磁兼容标准。 简要介绍了两种谐波抑制原理， 即被动式抑制电力电子

装置谐波的方法和有源功率因数校正技术。 重点介绍了单相或三相功率因数校正电

路的概念。 在本章最后引入软开关的概念， 简要说明了软开关功率因数校正电路的

原理。
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第 2 章　 电力电子变换电路基础

电力电子变换电路可以实现一种电能转变为另一种或多种形式的电能， 如图

图 2-1　 电力电子变换电路基本框图

2-1 所示。
通常根据输入输出变换电能的

种类的不同， 把电力电子变换电路

分为三种形式： ①DC-DC 变换器，
它是指将输入的直流电压变换为输

出的直流电压， 可以实现电压幅值

大小的调节、 电压极性的转变以及

输出输入的电气隔离； ②DC-AC 逆变器， 它是将输入的直流电压变换为幅值和频

率可控的交流电输出； ③AC-DC 整流器， 它是将输入的交流电变换为输出的直流

电压， 实现输出直流电压以及输入电流波形的可控。 这三类变换器既可以实现能量

的单方向传送， 也可以实现能量的双向传送。 在这一章里， 主要是介绍这些变换器

的基本工作原理及特性。

2. 1　 DC-DC 变换器

对于 DC-DC 变换器， 根据其输入与输出是否有电气隔离， 可以分为隔离型

DC-DC 变换器和非隔离型 DC-DC 变换器。
针对非隔离型 DC-DC 变换器， 常见的变换器有降压 （Buck） 型变换器和升压

（Boost） 型变换器， 由这两种变换器可以派生出升降压 （Buck / Boost） 型变换器、
Cuk 型变换器、 Zeta 型变换器和 Sepic 型变换器等。

隔离型 DC-DC 变换器可以按照电路中所用的有源功率器件的个数来分类。 单

管的有正激 （Forward） 式和反激 （Flyback） 式两种变换器； 双管的有双管正激式

变换器 （Double transistor forward converter）、 双管反激式变换器 （Double transistor
flyback converter）、 推挽式变换器 （ Push-pull converter） 和半桥式变换器 （Half-
bridge converter） 等四种。 四管 DC-DC 变换器主要指全桥式变换器 （ Full- bridge
converter）。 隔离型变换器可以实现多路不同的电压输出。

2. 1. 1　 降压型 DC-DC变换器

降压型 DC-DC 变换器通常也称为 Buck 型变换器， 电路实现把输入电压 Vi变换

成幅值较小的输出电压 Vo。 如图 2-2 所示， 它主要由功率开关管 V （图中以 MOS-



图 2-2　 Buck 型变换器的原理电路

FET 为例）、 二极管 VD、 输出电

感 Lo、 电容 Co组成。
为了简化分析电路的稳态特

性， 作如下假定：
1） MOSFET、 二极管均为理

想电力电子器件， 可以瞬间开通

和截止， 开关管在导通时压降为

零， 截止时漏电流为零；
2） 电感、 电容为理想储能元件。 电感 Lo工作在线性区而且未饱和， 寄生电阻

为零， 电容 Co的等效串联电阻 （ESR） 为零；
3） 在一个开关周期中， 输入电压保持不变； 输出电压中的纹波电压和输出电

压相比可忽略不计。

图 2-3　 Buck 型变换器工作在连

续模式的波形

按电感电流 iL在周期开始时是否从零

开始， 电路的工作可以分为电感电流连续

模式 （ CCM ） 和 电 感 电 流 断 续 模 式

（DCM）。 其波形分别如图 2-3 和图 2-4
所示。

1. 电感电流连续模式

在图 2-3 中， 一个开关周期 Ts 内，
MOSFET 导通时间 Ton占整个开关周期 Ts

的比例定义为导通占空比 D， D = Ton / Ts；
MOSFET 断开时间 Toff占整个开关周期 Ts

的比例定义为断开占空比 D′， D′ = Toff /
Ts， 则有 D + D′ = 1。

当开关管导通时， 流过电感中的电流

iL线性增加， 输出电压 Vo极性上正下负。
二极管 VD 承受反压截止； 当开关管截止

时， 电感中的磁场将改变 Lo两端的电压极

性， 保持 iL不变， 输出电压 Vo极性仍然为

上正下负， 而此时二极管承受正向偏压导

通， 构成续流回路。 变换器输入电流在开

关管导通时大于零， 当开关管截止时为零， 可见变换器的输入电流是脉动的， 而输

出电流 Io在电感 Lo、 续流二极管 VD 以及电容 Co作用下是连续的。
在输入输出不变的前提下， 当开关管 V 导通时， 电感电流线性上升， 其增

量为
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Δ iL（ +） = ∫Ton
0

Vi - Vo
Lo

dt =
Vi - Vo

Lo
Ton =

Vi - Vo
Lo

DTs （2-1）

当 t = Ton时， iL达到最大值 ILmax。 当开关管 V 截止时， 二极管 VD 续流， 电感

电流线性减少， 其变化量为

ΔiL（ -） = ∫Ts
Ton

- Vo
Lo

dt =
- Vo
Lo

（Ts - Ton） =
- Vo
Lo

（Ts - DTs） =
- Vo
Lo

（1 - D）Ts

（2-2）
当 t = Ts时， iL达到最小值 ILmin。 考虑电路工作在理想条件下， 在稳态时， 这两个

电流变化量相等， 即 ΔiL（ + ） = Δ iL（ - ） = ΔiL， 所以有

ILmax - ILmin =
Vi - Vo
Lo

DTs =
Vo
Lo

（Ts - DTs） （2-3）

整理可得 Vo = DVi （2-4）
根据图 2-3 中电感两端的电压波形 vL以及理想条件下电感的伏秒平衡原理， 即

在稳态工作时， 加在电感两端电压平均值必然为零， 同样可以得到式 （2-4）。 由

式 （2-4） 可以看出， 由于 0≤D≤1， Buck 型变换器的输出电压小于或等于输入电

压， 而且具有线性控制特性， 当负载变化或输入电压波动时， 可以通过对占空比 D
的控制达到对输出电压幅值的调节控制。 占空比的周期性改变可以采用脉宽调制

（PWM） 的负反馈控制来实现。
由图 2-3 所示的电感电流 iL波形可以看出， 电感电流的峰值为输出直流电流 Io

叠加纹波电流峰峰值 ΔiL的一半， 而这些流过电感的电流同样也流过开关管， 在设

计选用开关管参数时， 这些都是需要考虑到的。 由式 （2-1） 可得

ΔiL =
Vi - Vo
Lo

DTs （2-5）

一般应用时， 考虑 ΔiL约占满负载输出电流 Io的 20% ～ 40% ， 在 Buck 型变换

器的设计中， 希望有足够小的电流纹波， 这样才能满足理想工作时 iL（ t）≈Io的条

件。 由式 （2-5） 可得

Lo =
Vi - Vo
ΔiL

DTs （2-6）

式 （2-6） 可用以设计 Buck 变换器中的输出电感 Lo。
在上面的分析中， 均假定输出电压 Vo在一个开关周期中是恒定不变的， 也就

是假定电容 Co的电容量为无穷大或开关频率 fs为无限高。 但是在实际应用中， 显

然是无法满足上述的理想条件， 也就是说经过低通滤波器后， 输出电压仍存有纹

波。 在图 2-3 中， 当 iL > Io时， 对 Co充电， 当 iL < Io时， Co放电， 协助 Lo向负载提

供能量。 图 2-3 所示的阴影部分就体现了一个周期中电容充、 放电电荷 ΔQ， 有

ΔQ = 1
2

DTs
2 +

D′Ts
2

■

■
■

■

■
■
ΔiL
2 = 1

8 ΔiLTs （2-7）
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结合式 （2-5）， 可得出对应的电压脉动量为

ΔVo = ΔQ
Co

= T
8Co

ΔIL =
ViT

2
sD（1 - D）
8LoCo

（2-8）

电压脉动相对值为

ΔVo
Vo

=
T2
s （1 - D）
8LoCo

（2-9）

图 2-4　 Buck 型变换器工作在电流

断续模式时的波形

可见， 要减小输出电压的纹波， 开关频率

越高越好， LoCo乘积越大越好。 考虑到在

Buck 型变换器中输出电感 Lo和输出电容

Co构成一个低通滤波器， Lo和 Co的取值

决定了输出滤波器的截止频率， 并直接影

响了变换器的输出电压的纹波。
2. 电感电流断续模式

当电感 Lo较小， 负载电阻较大或 Ts

较大时， 将会出现电感电流下降到零的现

象， 这样当新的周期开始时， 电感电流是

从零开始线性增加的， 这种工作模式称为

电感电流断续模式， 其 波 形 如 图 2-4
所示。

当开关管 V 导通时， 电流从零开始线

性增加， 可得

ΔiL = ∫Ton
0

Vi - Vo
Lo

dt =
Vi - Vo

Lo
Ton =

Vi - Vo
Lo

DTs = ILmax （2-10）

当开关管 V 截止、 续流二极管导通时， 电流从 ILmax开始线性下降到零， 即有

ΔiL = ∫Ts-Tdis

Ton

Vo
Lo

dt =
Vo
Lo

（Ts - Tdis - Ton） =
Vo
Lo
T′off =

Vo
Lo
DPTs （2-11）

这里， 定义 DP = T′off / Ts， 整理可得

Vo = D
D + Dp

Vin （2-12）

而此时， D + DP ≠1。 电感电流断续时变换器输出电流 Io 仍然为电感电流平均

值， 即

Io = 1
Ts

1
2 ILmax（Ton + T′off） = D2

2Lo
Ts

Vin
Vo

- 1■

■
■

■

■
■Vi =

Vo
RL

（2-13）

可见， 在电感电流断续模式下， 电压增益 Vo / Vi不仅与占空比 D 有关， 而且与

负载电流的大小有关。 若负载电流为零， 则不论占空比为多大， 输出电压总是等于

输入电压。
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在电感电流连续与断续之间有个临界状态。 由上面分析可知道， 在电感电流连

续模式时 ILmax / 2 < Io， 在电感电流断续模式时 ILmax / 2 > Io， 那么发生临界的条件应

该是 ILmax / 2 = Io。 由式 （2-5）， 我们可以得到

ILmax = Io +
ViTs
2Lo

D（1 - D） （2-14）

ILmin = Io -
ViTs
2Lo

D（1 - D） （2-15）

即临界工作状态时有

Io = IOC =
ViTs
2Lo

D（1 - D） （2-16）

式中， IOC为保证电感电流连续时的最小负载电流， 该电流也是电感电流连续的临

界值。 由式 （2-16） 可知， 该值与 Vi、 Lo、 Ts和占空比有关， 当 D = 0. 5 时， IOC有

最大值， IOCM = ViTs / （8Lo）， 即

IOC = 4IOCMD（1 - D） （2-17）
可见， 临界连续电流 IOC是 IOCM和 D 的函数。

3. 电路外特性分析

图 2-5 所示为 Buck 型变换器的外特性， 表明了以占空比为参变量的 Vo与 Io之
间的关系。 式 （2-4） 表示了理想条件下电流连续模式下电路外特性， 如图 2-5 中

虚线右侧所示。 式 （2-17） 则表示了电流连续与断续的临界状态下电路外特性。
由式 （2-13）、 式 （2-16）、 式 （2-17） 可得

Vo
Vi

= 1
1

4D2
Io

IOCM
+ 1

（2-18）

式 （2-18） 就是在电流断续状态下， Buck 型变换器的外特性， 如图 2-5 中虚

图 2-5　 Buck 型变换器的外特性

线左边的特性所示。 在断续区， D 保

持不变时， 随着输出电流的减小， 输

出电压增大。 当空载时即 Io = 0， 对任

一占空比 D， Vo = Vi。 当输入电压保持

不变时， 加大 Lo和 fs， 可以减小 IOCM，
减小电流断续区域。

2. 1. 2　 升压型 DC-DC变换器

升压型 DC-DC 变换器也常称为

Boost 型变换器， 是指输出电压高于输

入电压的单管不隔离直流变换器， 其

基本电路如图 2-6 所示。 与图 2-2 相比可知， 这两种电路在拓扑上可以看作是对偶
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图 2-6　 Boost 型变换器的原理电路

的： Buck 型变换器电路在输入端

并联大的滤波电容， 认为是电压

源输入， Boost 型变换器电路在输

入端串联大的滤波电感 Li， 认为

是电流源输入； Buck 型电路在输

出端串联大的滤波电感 Lo， 认为

是采用电感滤波或者是接电流型

负载， Boost 型电路在输出端并联

大的滤波电容 Co， 认为是采用电容滤波或者是电压型负载。 与分析 Buck 型电路的

基本工作原理一样， 在下面的分析中， 同样假设 Boost 型电路是工作在理想条

件下。
当开关管 V 导通时， 电源电压全部加在电感 Li上， 电感电流 iL线性增加， 电

能以磁能形式存储在电感中， 此时输出电容 Co放电， 负载上流过电流 Io， 输出电

图 2-7　 Boost 型变换器工作在

电流连续模式时的波形

压 Vo极性上正下负， 二极管 VD 承受反压截

止； 当开关管 V 截止时， 电感线圈中的磁场

保证 iL不变， 即电感磁能转化成的电压与输

入电压 Vi串联， 同时向电容和负载供电。
按电感电流 iL在每个周期初始时是否从

零开始， Boost 型变换器电路工作可以分为

电感电流连续模式和电感电流断续模式。 其

波形分别如图 2-7 和图 2-8 所示。
1. 电感电流连续模式

在输入输出保持不变情况下， 当开关管

V 导通时， 电感电流线性上升， 其增量为

ΔiL（ +） = ∫Ton
0

Vi
Li

dt =
Vi
Li
Ton =

Vi
Li
DTs

（2-19）

当 t = Ton时， iL达到最大值 ILmax。 当开

关管 V 截止时， 二极管 VD 导通， 加在电感上的电压为 Vi - Vo， 由于 Vi < Vo， 电感

电流线性减少， 其变化量为

ΔiL（ -） = ∫T s

Ton

Vi - Vo
Li

dt =
Vi - Vo

Li
（Ts - DTs） =

Vi - Vo
Li

D′Ts （2-20）

当 t = Ts时， iL达到最小值 ILmin。 由于在稳态时， 这两个电流变化量相等， 即

ΔiL（ + ） = ΔiL（ - ） = ΔiL
所以有
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ILmax - ILmin =
Vi
Li
DTs =

Vo - Vi
Li

（Ts - DTs） =
Vo - Vi

Li
D′Ts （2-21）

由 D + D′ = 1， 整理式 （2-21） 可得

Vo = 1
1 - DVi （2-22）

若根据图 2-7 中电感两端的电压波形 vL以及理想条件下电感的伏秒平衡原理，
即在稳态工作时， 加在电感两端电压平均值必然为零， 同样可以推导得出式

（2-22）。
由上述分析可知， Boost 型变换器的输入电流 Ii 就是电感 Li 上电流的平均

值， 即

ILmin + ILmax = 2Ii （2-23）
由以上各式可得

ILmax = Ii +
ViTs
2Li

D （2-24）

ILmin = Ii -
ViTs
2Li

D （2-25）

假设在理想工作条件下变换电路没有损耗， 则输入功率等于输出功率， 即

Vi Ii = Vo Io （2-26）
结合式 （2-22）， 有

Io = （1 - D） Ii （2-27）
由于在稳态工作时， 电容 Co的平均电流为零， 即在一个开关周期里， 电容 Co

的充电量等于放电量， 则通过二极管 VD 的电流平均值就是输出负载电流 Io。 同时

需要强调的是， 由于在一个开关周期中， 电感 Li存在储能过程以及能量通过 VD 释

放给负载的过程， 这样若 Boost 型变换器没有接负载， 那么这部分能量就无法消

耗， 将使得 Vo不断升高， 最后损坏变换器。 这也是 Boost 型变换器与 Buck 型变换

器的一个本质不同点。
由图 2-6 可知， 电路在电流连续模式下工作时， iVD = io + iC， 同时假定二极管

iVD中的纹波电流全部流入电容 Co， 负载上只流过直流分量 Io， 则有 iVD = Io + ic，
可见图 2-7 中 iVD波形的阴影部分就体现了电容充放电的电荷变化量 ΔQ， 则对应的

电压脉动量为

ΔVo = ΔQ
Co

=
IoDTs
Co

=
VoDTs
RoCo

（2-28）

电压脉动量相对值为

ΔVo
Vo

=
DTs
RoCo

（2-29）

即可以通过增大开关频率和输出电容值来减小 ΔVo。 Boost 型变换器中的电感在输
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入端作为储能元件， 与 Buck 型变换器中电感作为 LC 输出滤波器是不一样的，
Boost 型变换器的输出电压纹波峰峰值通常要比 Buck 型变换器的大。

2. 电感电流断续模式

当电感 Li较小， 或负载电阻较大， 或 Ts较大时， 将出现电感电流已经下降到

零， 而新的周期还未开始的情况。 这样当新的周期开始时， 电感电流将从零开始线

性增加， 这种工作模式称为电感电流断续模式， 相应的波形如图 2-8 所示。 当开关

管 V 导通时， 电流从零开始线性增加， 有

ΔiL = ∫Ton
0

Vi
Li

dt =
Vi
Li
Ton =

Vi
Li
DTs = ILmax （2-30）

当开关管 V 截止时， 电流从 ILmax 开始线性下降， 并且在 Ton + T′off时下降到

零， 有

ΔiL = ∫Ton+T′off
Ton

Vi - Vo
Li

dt =
Vi - Vo

Li
T′off =

Vi - Vo
Li

DpTs （2-31）

图 2-8　 Boost 型变换器工作在

断续模式时的波形

定义 Dp = T′off / Ts 整理式 （2-30 ）、 式

（2-31） 可得

Vo =
D + DP
DP

Vi （2-32）

而此时 D + DP≠1， 由图 2-8 中 iVD波形，
并假定二极管 iVD中的纹波电流全部流入电

容 Co， 在负载上只流过直流分量 Io， 则有

Io = IVD = 1
Ts

1
2 ILmaxT′off =

1
2 ILmaxDP

（2-33）

把式 （2-30） 代入式 （2-33） 可得

Io = 1
2
Vi
Li
DTsDP （2-34）

在电流连续模式与电流断续模式之间有

个临界工作模式， 由上述分析可知， 在连续

工作模式时， ILmax / 2 < Ii； 在断续工作模式时， ILmax / 2 > Ii， 可见临界工作模式的

条件为， ILmax / 2 = Ii。 结合等式 （2-24）、 式 （2-25）、 式 （ 2-27） 有

Io = IOC =
ViTs
2Li

D（1 - D） （2-35）

式中， IOC为保证电感电流连续的最小负载电流， 该电流也是电感电流连续的临界

值。 可见该值与 Vi、 Li、 Ts和占空比 D 均有关， 当 D = 0. 5 时， IOC有最大值， 即
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IOCM =
ViTs
8Li

（2-36）

则式 （2-35） 可写成

IOC = 4IOCMD（1 - D） （2-37）
可见， 临界连续电流 IOC是 IOCM和 D 的函数。
3. 电路外特性分析

图 2-9 所示为 Boost 型变换器的外特性。 式 （2-22） 表示理想条件下， 电流连

续模式的电路外特性， 如图中的虚线右侧所示。 式 （2-35） 则表示电流连续与电

流断续的临界状态下电路外特性。 结合式 （2-32）、 式 （ 2-34）、 式 （ 2-36） 可得

Vin
Vo

= 1

4D2 IOCM
Io

+ 1
（2-38）

图 2-9　 Boost 型变换器的外特性

式 （2-38） 表示了在电流断续模式

下电路的外特性。

2. 1. 3　 升降压型 DC-DC变换器

升降压型 DC-DC 变换器结合了上

述的 Buck 型变换器和 Boost 型变换器的

特点。 这里将简要介绍 Buck-Boost 型和

Cuk 型两种变换器。
1. Buck-Boost 型变换器

Buck-Boost 型变换器是采用 Buck 型

变换器与 Boost 型变换器的一种级联组

合方式。 它的输出电压既可以低于也可

以高于输入电压， 输出电压极性与输入相反。
Buck-Boost 型变换器的基本电路如图 2-10a 所示， 图 2-10b 为电路中各主要电

压、 电流波形。 根据流过电感的电流连续与否， Buck-Boost 型变换器的工作方式也

可以分为电流连续和电流断续两种模式。 以下仅就电流连续模式， 对 Buck-Boost
型变换器的基本工作原理做简述。

在 Ton阶段， 开关管 V 导通， 二极管 VD 截止， 输入电压对电感 L 充电， 电能

转换成磁能存储在电感线圈中， 二极管反向偏置， 滤波电容 Co向负载提供能量，
维持输出电压 Vo基本不变， 即有

ΔiL（ +） = ∫Ton
0

Vi
L dt =

Vi
L Ton =

Vi
L DTs （2-39）

在 Toff阶段， 开关管 V 截止， 电感 L 中为了保持电流的连续产生下正上负的感

应电动势， 二极管 VD 导通， 电感 L 把在 Ton时段存储的磁能释放给电容 Co和负载，
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图 2-10　 Buck-Boost 型变换器的基本电路及其主要电压、 电流波形

即有

ΔiL（ -） = ∫Toff
0

-
Vo
L0

dt = -
Vo
L0

Toff = -
Vo
L0

（1 - D）Ts （2-40）

电路在稳定工作条件下有

ΔiL（ + ） = - ΔiL（ - ） = ΔiL （2-41）
结合式 （2-39）、 式 （2-40） 整理可得

Vo = D
1 - DVi （2-42）

上式是以图 2-10a 中参考电量方向得出的， 可见输出电压与输入电压的极性是

相反的。 当 D≤0. 5 时， Vo ≤ Vi ； 当 D > 0. 5 时， Vo > Vi 。 因此， Buck-
Boost 型变换器既可以实现升压， 也可以实现降压功能。 由 IV = DIL、 Vi IV = Vo Io
可得

IL = 1
1 - DIo （2-43）

由式 （2-39） 可知， 电感电流纹波 ΔiL为

ΔiL =
Vi
L DTs （2-44）
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可见， 变换器中电感电流的纹波值与 Boost 型变换器类似。
当开关管导通时， 输出电容放电为负载提供电流， 输出电容的平均放电电流等

于 Io。 当开关管关断时， 电感释放储能为输出电容充电， 并提供负载电流。 稳态工

作时， 电容平均充电电流必须等于电容平均放电电流。 采用与之前的 Boost 型变换

器电路相同的分析方法， 可以求出输出端电压的纹波为

ΔVo
Vo

=
DTs
RoCo

（2-45）

可见， 输出电压纹波 ΔVo的表达式与 Boost 型变换器的类似， 可以通过增大开

关频率或输出电容值来减小电压纹波。
2. Cuk 型变换器

从前面变换器的基本工作原理的分析可知道， 对于 Buck 型变换器， 电感 L 在

输出端， 输出电流的脉动小于输入电流； 对于 Boost 型变换器， 电感在输入端， 输

入电流的脉动小于输出电流； 对于 Buck-Boost 型变换器， 电感 L 放置在中间支路，
导致输入与输出的电流脉动都很大， 这样通常还需要在输入侧与输出侧增加滤波环

节。 而 Cuk 型变换器可以看作是 Boost 型变换器和 Buck 型变换器的串联连接， 在

输入和输出端都串接有电感， 其输入和输出的电流脉动可以得到很好的抑制。 如图

2-11a 所示， L1 为输入储能电感， L2 为输出端滤波电感， C1 为储能电容， C2 为输

出端滤波电容。
Cuk 型变换器的输出电压可以高于或者低于输入电压， 极性与输入电压相反。

可以认为， Cuk 型变换器是由 Buck -Boost 型变换器派生的一种电路， 输入与输出

之间的能量传递是通过电容， 而不是 Buck-Boost 型变换器中的电感。 其工作波形

如图 2-11b 所示。 根据开关管 V 的关断时间内， 二极管 VD 上流过的电流是否出现

为零状态， Cuk 型变换器同样也分为电流连续和电流断续两种模式。 以下仅就电流

连续模式来讨论 Cuk 型变换器的基本工作原理。
在开关管 V 导通期间， 电压 Vi对电感 L1充电， 电容 C1上的电压使二极管 VD

反向偏置截止， 电容 C1通过由开关管 V、 C2、 负载 RL、 L2构成的回路向负载提供

能量， 并同时向 L2、 C2传递能量， 输出电压依靠滤波电感 L2和 C2维持基本不变。
在开关管 V 关断期间， 电感上的电压极性反向， 以维持电感电流连续， 二极管 VD
正向导通。 电源电压 Vi与输入电感 L1的储能为电容 C1充电， 输入能量变为电场能

存储在 C1中。 负载电流由输出电感 L2与输出电容 C2的储能来供电。
假设电路工作在理想条件下， C1、 C2足够大， 在一个开关周期中， 电容电压

近似保持不变。 电感 L1、 L2电压平均值为零。 这样可得到 VC2 = Vo， VC1 = Vi + Vo

（按图中电量参考方向）。 在开关管 V 导通期间， 输入电流 iL1的增量为

ΔiL1（ +） = ∫Ton
0

Vi
L1

dt =
Vi
L1
Ton =

Vi
L1
DTs （2-46）

在开关管 V 关断期间， 输入电流 iL的增量为
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图 2-11　 Cuk 型变换器的电路及主要波形

ΔiL1（ -） = ∫Toff
0

Vi - VC1
L1

dt = ∫Toff
0

-
Vo
L1

dt = -
Vo
L1

（1 - D）Ts （2-47）

假设电路工作在稳定条件下， 则有

ΔiL1（ + ） = - ΔiL1（ - ） = ΔiL1 （2-48）
结合式 （2-46）、 式 （2-47）， 整理可得

Vo = D
1 - DVi （2-49）

式 （2-49） 是以图 2-11a 中标注的电量参考方向得出的。 可见， 只需改变占空

比 D 的大小， Cuk 型变换器和 Buck-Boost 型变换器一样具有升降压功能， 输出电

压与输入电压的极性也是相反的。
由图 2-11a 可以看出， Cuk 型变换器的输出部分由滤波电感 L2、 滤波电容 C2

及负载电阻构成， 这与前述的 Buck 型变换器的输出电路完全一样， 因此可以采用

相似的方法分析 Cuk 型变换器的输出电压的纹波。 在开关管 V 关断期间， L2通过

二极管 VD 向负载释放能量， 这期间 iL2的增量为
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ΔiL2（ -） = ∫Toff
0

-
Vo
L2

dt = -
Vo
L2

（1 - D）Ts （2-50）

ΔiL2 = - ΔiL2（ - ） =
Vo
L2

（1 - D）Ts （2-51）

电容充放电电荷 ΔQ 为

ΔQ = 1
2

DTs
2 +

D0Ts
2

■

■
■

■

■
■
ΔiL2
2 = 1

8 ΔiL2Ts （2-52）

对应的电压脉动量为

ΔVo = ΔQ
C2

=
Ts
8C2

ΔiL2 =
VoT

2
s （1 - D）
8L2C2

（2-53）

电压脉动相对值为

ΔVo
Vo

=
T2
s （1 - D）
8L2C2

（2-54）

可见， 提高开关频率可以有效地减小输出电压纹波。
与前面介绍的其他变换器一样， 当输入电流 iL1的平均值 IL1小于其电流纹波峰

峰值的一半即 IL1 < ΔIl1 / 2 时， 或电感 L2的平均值小于其电流纹波峰峰值的一半，
电路将工作在电流断续模式。 由式 （2-47）、 式 （2-51） 可知， Cuk 型变换器工作

在电流连续模式下的条件为

L1
Ts

>
（1 - D）2Vo

2DIo
（2-55）

L2
Ts

>
（1 - D）Vo

2Io
（2-56）

2. 1. 4　 隔离型变换器

以上介绍的直流变换器都是属于不带变压器隔离的变换器。 当需要在输入电源

与输出负载之间的地 （或公共点） 进行隔离， 或者需要提供多路独立输出电源时，
就必须采用带隔离变压器的变换器电路结构， 同时利用变压器还能实现电压的调

节。 带隔离变压器的变换器电路种类很多， 通常按输出变压器二次绕组极性接法的

不同， 可以分为正激式和反激式变换器两种。 正激式变换器的一次和二次绕组极性

相同， 反激式变换器的一次和二次绕组极性相反。 正激式变换器常用于 100 ～
500W 的中等功率的装置中， 反激式变换器则常用于 50 ～ 200W 的应用装置中。 为

了选择合适的变换器拓扑， 应用时需要考虑很多因素， 如是否经济可行、 电磁干扰

以及体积和重量等问题。
2. 1. 4. 1　 正激式变换器

正激式变换器可以认为是在 Buck 型变换器中插入隔离变压器后衍变而来的。
图 2-12、 图 2-13 所示为一种带有一路二次输出的正激式变换器的原理图和主要工
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作波形。 V 为开关管 （图中以 MOSFET 为例）， VD2 为输出整流二极管， VD3 为续

流二极管， VD1 为复位绕组上串联二极管。 Lo、 Co分别为输出滤波电感和滤波电

容。 变压器一次、 二次绕组匝数分别为 Np、 Ns， 复位绕组匝数为 Ni。

图 2-12　 正激式变换器电路

图 2-13　 正激式变换器电路

主要工作波形

正激式变换器的连续工作模式可以分为三个

阶段：
阶段一 （0 < t≤DTs）：
开关 V 导通， 一次绕组 Np 的同名端接到输入

电压 Vd的正极， 此时所有变压器绕组的同名端电

压极性均为正。 变压器的励磁电流 iM从零开始线

性增加， 有

iM =
Vd
LM

t （2-57）

一次绕组电流线性增大， 二次绕组上电压 V2为

V2 = Vd
Ns
Np

（2-58）

整流二极管 VD2 导通， 续流二极管 VD3 截

止， 滤波电感电流 iL线性增加， 其基本工作特性

与 Buck 型变换器开关管 V 导通时特性一致。 复位

绕组中二极管 VD2 反偏截止。 在这个阶段， 输入能量正向传输给输出电感， 因而

这种拓扑被称为正激式变换器。 从式 （2-58） 可知， 只需改变一次、 二次绕组的

匝数就可以实现调节输出电压的目的。 同时， 在正激式变换器中， 还可以按负载的

要求方便地增加多个二次绕组， 以实现多路隔离输出。
阶段二 （DTs < t≤（D + D2）Ts）：
开关管 V 在 DTs时刻关断， 一次绕组中的电流中断， 使得一次绕组电压极性反

向。 此时变压器绕组同名端相对于非同名端极性为负。 连接于复位绕组 Ni的同名

端与输入公共点之间的箝位二极管 VD1 使得该电压不能降低到它的通态压降 （大
约 1V） 之下。 此时的变压器通过复位绕组进行磁复位， 若忽略箝位二极管 VD1 的
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压降， 则复位绕组上的电压为 - Vd。
假设可以不考虑变压器的漏感， 一次绕组上的电压为

v1 = - Vd
Np
Ni

（2-59）

二次绕组上的电压为

v2 = - Vd
Ns
Ni

（2-60）

整流管 VD2 反向偏置， 续流二极管 VD3 正向偏置， 输出电感释放储能满足负

载的需要。 这个过程也是与 Buck 型变换器中开关管 V 关断时工作对应一致的。 此

时开关管在关断状态承受电压为

VVM = Vd + Vd
Np
Ni

= Vd 1 +
Np
Ni

■

■
■

■

■
■ （2-61）

如果复位绕组的匝数等于一次绕组的匝数， 则一次绕组和复位绕组的电压都等

于输入电压 Vd。 开关管承受的电压为输入电源电压的两倍。
由于二极管 VD1 导通， 输入电源电压 Vd反向加在复位绕组上， 变压器铁心去

磁， 一次绕组中储存的能量回馈至输入电源。 在时间段 D2Ts内满足伏秒平衡条件：

D2Ts
Np
Ni

Vd
■

■
■

■

■
■ = DTsVd （2-62）

为了防止变压器的磁通由于不断增加导致的磁心饱和现象， 必须保证变压器的

磁心在下个开关周期开始之前完全复位。 因此， 对于给定匝比 Ni / Np， 由式（2-62）
可知， 开关管的最大占空比 Dmax满足

Dmax = 1
1 + Ni / Np（ ）

（2-63）

假设复位绕组的匝数等于一次绕组的匝数， 那么最大占空比即等于 50% 。 而

如果复位绕组的匝数小于一次绕组的匝数， 最大占空比就大于 50% ， 但考虑到式

（2-61）， 这时开关管就要承受更大的电压应力。
当满足了磁心复位的伏秒平衡后， 二极管 VD1 关断， 变换器进入到阶段三的

工作模式。
阶段三 （（D + D2）Ts < t≤Ts）：
在这个阶段， 变压器完成了磁复位， 绕组中都没有电流， 电压也都为零， 变换

器中只有 VD3 续流导通， 开关管 V 上电压 VVF = Vd。
正激式变换器的电压调整率， 可以通过二次侧的输出电感 Lo 上的伏秒平衡关

系得到， 即

Vd
Ns
Np

- Vo
■

■
■

■

■
■DTs + - Vo（ ）（1 - D）Ts = 0 （2-64）
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可以得到输出电压为

Vo = Vd
Ns
Np

D （2-65）

可见， 正激式变换器的电压调整率与传统的 Buck 型变换器的相类似。 改变正

激式变换器的变压器匝数比 Ns / Np， 还可以调节电压的不同比例， 使得这种变换器

的输出电压既可以高于也可以低于输入的电源电压， 开关管的占空比 D 可以在一

个合理的范围内变化。 在实际应用中， 占空比通常取值在 0. 45 左右， 使得开关管

的开关损耗较小。
按照与 Buck 型变换器相似的分析方法， 输出电感电流纹波的峰峰值为

ΔIom =
DVd Ns / Np（ ） 1 - D（ ）Ts

Lo
（2-66）

正激式变换器的输出电压纹波值为

Δvo =
Vd Ns / Np（ ）D 1 - D（ ）T2

s
8LoCo

（2-67）

可见， 除了由变压器匝数比 Ns / Np 决定的放大系数外， 正激式变换器的电感

电流纹波和输出电压纹波都与传统的 Buck 型变换器的非常相似。
与 Buck 型变换器一样， 正激式变换器也可以工作在电流断续模式， 电感电流

可以回到 0， 使得二极管 VD2、 VD3 的反向恢复条件都得到改善， 也改善了开关管

V 的开通条件。
以下简要介绍的是双管正激式变换器的工作原理， 其原理电路如图 2-14 所示。

图 2-14　 双管正激式变换器

图 2-14 中的功率开关管 V1、 V2 的驱动信号是同步一致的， 即在上面分析的

阶段一工作区间中， 这两个管是同时开通的， 在阶段二、 阶段三工作区间， 它们同

时关断。 输出侧的工作模式与单管正激式变换器一致， 在阶段一工作区间时， VD3

正偏导通， 能量正向传递给输出侧， 电感储能。 在阶段二的区间工作时， 功率管

V1、 V2 关断， VD1、 VD2 导通， 加在变压器一次绕组的电压变为 - Vd， 励磁电流

以 - Vd / LM斜率下降， 当励磁电流回到零时， 实现了磁心的复位， VD1、 VD2 反偏

截止。 在阶段二和阶段三输出端由续流二极管 VD4 导通。
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可见， 双管正激式变换器的基本工作过程与单管正激式变换器的绕组 Np = Ni

时的工作原理是一致的。 同样， 双管正激式变换器开关管的占空比 D < 0. 5。 在电

压应力方面， 双管正激式变换器中， 每个开关管只需要承受电源电压， 而单管正激

式变换器中， 开关管则要承受两倍的电源电压 （当 Np = Ni时）。 此外， 与半桥式或

全桥式直流变换器相比， 双管正激式变换器不存在桥臂直通的危险。

图 2-15　 反激式变换器电路

2. 1. 4. 2　 反激式变换器

反激式变换器可以认为是在 Buck-Boost
型变换器中插入隔离变压器后衍变而来的。
图 2-15 所示为一种带有一路二次输出的反

激式变换器的原理图， 图 2-16 为电流连续

和断续两种工作模式下电路的主要工作

波形。
当开关管 V 开通时， 由变压器的极性连

接可知， 输出整流二极管 VD 反向偏置。 在

这个时段， 输出负载电流由输出电容 Co 维持。 需要注意的是反激式变换器并不需

要续流二极管。 此时的变压器二次绕组相当于开路， 只有一次绕组流过电流， 相当

于一个电感， 若忽略开关管的通态电压降， 一次绕组电流按下式线性增长：
dip
dt =

Vd
Lp

（2-68）

图 2-16　 反激式变换器工作波形

式中， Lp 是一次绕组的电感。 当开关管关断时， 由于磁通不能突变， 一次绕组电

压极性反相， 输出整流二极管 VD 正偏导通， 二次绕组中有电流流过， 此时变压器
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只有二次绕组工作， 等效为一个电感。 二次绕组电流按下式线性减小：
dis
dt = -

v2
Ls

（2-69）

式中， Ls 是二次绕组的电感； v2 是二次绕组上的电压。 如果在开关周期结束之前，
二次绕组的电流已经减小到 0， 反激式变换器工作在电流断续模式如图 2-16b 所

示， 反之则工作在电流连续模式， 如图 2-16a 所示。
（1） 变换器工作在电流连续模式

由式 （2-68） 可得， 在 Ton时一次电流的峰值 Ipmax为

Ipmax = Ipmin +
Vd
Lp

Ton （2-70）

式中， Ton是开关管的导通时间。 可以看出， 最大输入电流 Ipmax与负载的变化无关，
由式 （2-69） 可得， 在一个开关周期结束时， is减小到最小值， 即为

Ismin = Ismax -
v2
Ls
Toff = Ismax -

v2
Ls

（1 - D）Ts （2-71）

工作在电流连续模式时， 开关管在二次电流下降到 0 之前再次开通， 此电流再

次转移到一次侧。 一次、 二次电流之间的关系由变压器匝数比决定， 即

Ismax - Ismin =
Np
Ns

Ipmax - Ipmin（ ） （2-72）

平均输出电流 Io 为

Io = Ismax + Ismin
2

■

■
■

■

■
■
Toff
Ts

（2-73）

由图 2-16a 中 v1波形， 利用伏秒平衡条件， 可得

VdDTs =
Np
Ns

vo（1 - D）Ts （2-74）

即反激式变换器在连续工作模式时的平均输出电压 vo 为

vo =
Ns
Np

D
1 - DVd （2-75）

上式在 Np / Ns = 1 时， 与 Buck-Boost 型、 Cuk 型等变换器工作在电流连续模式

时的电压表达式完全一致。 可见， 反激式变换器具有与它们类似的特性。 开关管在

截止时承受的电压为输入直流电压加上输出电压映射回绕组一次电压， 即

VTM = Vd +
Np
Ns

vo =
Vd

1 - D （2-76）

可见， 反激式变换器的开关器件承受较高的电压应力， 而且在实际应用中， 式 （2-
76） 电压还要考虑再叠加上变压器漏电感产生的振荡电压。

开关管导通时， 二极管 VD 承受的电压为
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VVD = vo +
Ns
Np

Vd （2-77）

（2） 变换器工作在电流断续模式

如果在一个开关周期结束时， 二次绕组的电流刚好减小到零， 即工作在临界状

态， 结合式 （2-70）、 式 （2-71）、 式 （2-73） 可知， 临界工作状态时的负载电

流为

IOC = Io =
VdTs
2Lp

Np
Ns

D（1 - D） （2-78）

式中， IOC为保证输出电感电流连续的最小负载电流， 该值与 Vd、 Lp、 Ts、 变压器

匝数比和占空比有关。 在 D = 0. 5 时， 有最大值为

IOCmax =
VdTs
8Lp

Np
Ns

（2-79）

即式 （2-78） 可以改写为

IOC = 4IOCmaxD（1 - D） （2-80）

可见， 电感电流临界连续的边界 IOC是 IOCmax和 D 的函数。
由图 2-16b 所示的 v1波形， 利用伏秒平衡条件可得

VdDTs =
Np
Ns

voDpTs （2-81）

式中， DP = T′off / Ts。 同时由图 2-16b 可得

Ismax =
vo
Ls
DPTs （2-82）

Io = 1
2 IsmaxDP （2-83）

结合式 （2-81） ～式 （2-83） 可得

vo =
V2
dD

2

2LsIo
Ns
NP

■

■
■

■

■
■

2
Ts （2-84）

可见输出电压不仅与 D 有关， 而且还与负载电流 Io的大小相关。
与其他变换器拓扑相比， 反激式变换器对输出电压的跟踪性能更好， 特别是电

流断续模式的反激式变换器电路与电流连续模式的相比， 响应更快， 负载电流或输

入电压突变引起的输出电压瞬时尖峰较小， 不过电流断续模式的峰值电流更大。
对于多路输出的应用场合， 反激式变换器只需要增加二次输出绕组、 二极管和

电容就能满足要求， 易于实现。 同时， 由于反激式变换器不需要输出电感， 可以节

约体积和成本。 但要注意的是， 由于反激式变换器变压器的利用率较低， 对变压器

的优化设计显得尤为重要。
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2. 2　 DC-AC 变换器———逆变器

DC-AC 变换器实现的是直流电转换为交流电的过程， 能实现这种过程的变换

器通常称为逆变器。
按照逆变器输出相数的不同， 可以分为单相逆变器和三相逆变器。

2. 2. 1　 单相逆变器

电压型单相逆变器可以简单分为单相半桥式和单相全桥式两种， 如图 2-17 所

示。 单相半桥式逆变器结构简单， 适用于小功率装置。 单相全桥式逆变器适用于较

大功率的应用。

图 2-17　 电压型单相逆变器电路

以下将介绍的是单相全桥式方波逆变器。 所谓方波逆变器指的是输出的电压 vo
为交变方波， 脉宽 τ = πrad。 图 2-18 所示为以电感性负载为分析对象的相关电信

号波形。 可见， 这类逆变器需要加在开关管上的控制信号 vg1和 vg3， vg2和 vg4是一

致的， 且它们之间相位互补， 即相位差为 πrad。
从图 2-18 可见， 在 [0， θ1] 阶段， 输出电流 io为负， 输出电压 vo为正， 电路

中， 由于器件 VD1 和 VD3 导通， 逆变器输出的瞬时功率为负， 实质上， 此时电路

是工作在整流状态， 负载中的能量反馈回直流侧。 在 t = θ1时， io = iVD1 = 0， VD1

截止， vg1 > 0， 开关管 V1 导通， 负载电流从 VD1 转移到 V1， 另一桥臂电流从 VD3

转移到 V3， 这类电流转移发生在电流过零时刻， 常称为自然换流。 由于自然换流

发生在桥臂内器件之间， 并不改变整个导电回路， 物理过程比较简单， 也常称为臂

内换流。 在 [θ1， π] 阶段， 开关管 V1、 V3 导通， 输出电压 vo和输出电流 io同向，
逆变器输出的瞬时功率为正， 电源向负载提供能量， 电路工作在逆变状态。 在 t =
π 时， vg1 = 0， 开关管 V1 关断， io > 0， 为了维持电流不变， VD4 导通， 同时， 虽

然此时 vg2 > 0， 但 VD2 正偏导通， V2 反偏阻断， 负载电流从 V1 转移到 VD4， V3

转移到 VD2， 这类电流的转换时， 退出导通的器件中的电流没有自然过零特性， 常
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图 2-18　 电压型单相全桥式方波逆变器工作波形 （感性负载）

称为强迫换流， 由于强迫换流发生在上下桥臂的开关管之间， 改变了导电回路， 物

理过程比较复杂， 也常称为臂间换流。 在 [π， 2π] 半个周期中的工作原理与上

述相类似， 在此不再赘述。
从以上分析可知：
1） 逆变器输出电压 vo为交变方波， 频率即为开关管的工作频率 f， 波形与负

载参数无关。 将 vo用傅里叶级数展开， 得

vo = ∑
n

4Vd
nπ sinnωt　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　 　

=
4Vd
nπ （sinωt + 1

3 sin3ωt + 1
5 sin5ωt + … + 1

n sinnωt） （2-85）

　 　 　 　 　 　 　 （n = 1， 3， 5…）
式中， ω = 2πf。

可见， 输出电压 vo的基波幅值为

vo1m =
4Vd
π =1. 27Vd （2-86）

除了基波分量外， 输出电压 vo还包含奇次谐波， 其幅值随谐波次数增加递减。
2） 逆变器输出电流 io的波形与负载性质和参数紧密相关。 图 2-18 给出的为感

性负载时， 输出电流基波 io1 滞后于输出电压基波 vo1 一个角度 φ1 = arctan
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（ωLo / Ro）。
3） 由式 （2-86） 可知， 方波逆变器的输出电压的基波仅取决于输入直流电压

Vd的大小。 但是在实际应用中， 通常都需要逆变器的输出电压可以在不同的范围

内连续可调， 采用相移式方波逆变器可以实现调压的目的。

2. 2. 2　 脉宽调制 （PWM） 控制

逆变器中脉宽调制 （PWM） 技术是指利用调制信号幅值和频率的周期性变化，
从而实现逆变器的输出电压为幅值和频率都可调的交流电压。 其中， 正弦波脉宽调

制 （SPWM） 技术通过把调制信号正弦化， 使得输出的脉冲序列的占空比以正弦波

的规律变化， 逆变器的输出电压中的谐波成分大大减小。
PWM 可以分为单极性调制和双极性调制两种。
1. 单极性调制

所谓单极性调制， 是指在一个载波周期 Tc中， vo只有幅值的变化而没有极性的

变化， 即

vo =
Vd

0{ 　
（0 < t < DTc）
（DTc < t < Tc）

　 　 　 　 　 （vs > 0）

vo =
- Vd

0{ 　
（0 < t < DTc）
（DTc < t < Tc）

　 　 　 　 （vs < 0）

（2-87）

可见， vo的输出与控制信号 vs的极性有关。
主电路还是采用图 2-17b 所示的单相全桥式逆变器电路， 习惯上把主电路中

V1 和 V4 构成的桥臂称为方向臂， 把 V2 和 V3 构成桥臂称为斩波臂。
在采用单极性 SPWM 控制技术时， 如图 2-19 所示， 调制波 vs为正弦波， 即

vs = Vsmsinωt = Vsmsin（2πft） （2-88）
式中， f 为输出电压频率。 载波 vc为三角波， 其频率为 fc， 幅值为 Vcm。 定义调制

比 m 为

m =
Vsm
Vcm

（2-89）

载波比为

K =
fc
f = T

Tc
（2-90）

调制波 vs正半周时， 方向臂中 V1 恒开通、 V4 恒关断， 调制波 vs负半周时， 方

向臂中 V4 恒开通、 V1 恒关断。 由调制波和载波的交点可以得到对应的斩波臂中开

关管 V3、 V2 的开关信号。 斩波臂中开关信号的周期为三角载波， 占空比按正弦规

律变化。 图 2-19 中的输出电压 vo具有奇函数和半波对称 [ f（ t） = - f（ t + T / 2）] 性

质， 可以采用傅里叶级数对其分析， 当载波比 K 足够大， 即 T≫Tc， 且调制比 m <
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1 时， 输出电压 vo的基波随调制比 m 线性增加， 即该逆变器具有线性调压的性能。

图 2-19　 单极性 SPWM 单相逆变器驱动信号和输出波形

2. 双极性调制

所谓双极性调制， 是指在一个载波周期 Tc中， 输出电压 vo的极性发生了一次

变化， 即

vo =
Vd

- Vd
{ 　

（0 < t < DTc）
（DTc < t < Tc）

　 （2-91）

其平均值为

Vo = 1
Tc
∫Tc
0
vodt = （2D - 1）Vd （2-92）

可见， Vo的幅度和极性均取决于 D 值。 双极性调制既可以用于半桥式电路，
也可用于全桥式电路。

主电路还是采用图 2-17b 所示的全桥式电路。
与单极性调制的变换器输出电流相比较， 双极性调制的输出负载电流脉动较

大， 但不会出现断续现象， 而单极性调制的输出电流脉动小， 但是在轻载情况下可

能会出现负载电流断续现象。
在采用双极性 SPWM 技术时， 如图 2-20 所示， 调制波 vs为正弦波， 双极性对

称三角波 vc为载波， 调制比 m 和载波比 K 的定义与单极性 SPWM 控制时式 （2-89）
和式 （2-90） 相同。 由调制波和载波的交点可以得到相位互补的两组信号作为开
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关驱动信号， 它们各自的脉宽 τ 随时间按正弦规律变化。

图 2-20　 双极性 SPWM 单相逆变器驱动信号和输出波形

由图 2-20 可知， 输出电压 vo具有奇函数和半波对称性质 [ f（ t） = - f（ t + T /
2）]， 可以采用傅里叶级数对其进行分析。 通过调节调制比 m， 即改变了调制波的

幅值 （一般电路中， 三角载波的峰值保持不变）， 改变了调制波和载波的交点就可

以调节输出电压 vo。 在 m≤1 条件下， SPWM 的基波也就是输出电压基波 vo1随调制

比 m 线性变化。 与方波逆变器相比， 双极性 SPWM 在线性调制时直流电压利用率

较低， 有时为了提高直流电压利用率而同时又要保持较低的谐波含量， 采用在正弦

调制波上叠加 3 次谐波的方法。

图 2-21　 三相逆变器电路图

2. 2. 3　 三相逆变器

三相逆变器电路示意图如

图 2-21 所示。 该电路可以看作

是由三个单相半桥式逆变器构

成的。
对于三相逆变器的 SPWM

控制， 调制和输出电压波形如

图 2-22 所示。 由于三相逆变器

可以看作是由三个单相半桥式

电路组合而成的， 因此只能采

用双极性 SPWM 控制方式。 三相调制正弦波信号相互错开 120°， 采用同一个三角

载波。 以 a 相为例， 当 va > vc时， a 相上桥臂 V1 为导通信号， 下桥臂 V4 为关断信

35



号， 则 a 相相对于直流电压源的中点 O′的电压为 Vao′ = Vd / 2； 当 va < vc时， a 相上

桥臂 V1 为关断信号， 下桥臂 V4 为开通信号， 则 a 相相对于直流电压源的中点 o′的
电压为 Vao′ = - Vd / 2。 V1 和 V4 的开关信号是互补的。 需要强调的是， V1 加上导通

信号时， 可能是 V1 也可能是 VD1 导通， 这要取决于负载的特性、 流过负载的电流

的大小和方向。 和单相桥式逆变器双极性调制时特性一致。 b 相和 c 相的控制信号

的产生以及桥臂导通特性与 a 相类似。

图 2-22　 三相逆变器的 SPWM 控制工作波形

载波比 K 的定义与单相电路时一样， 如式 （2-90） 所示， 在单相电路中， K
应取奇数， 这样输出电压的谐波将聚集在以 K 次及其整数倍次谐波为中心的双边

频带上。 在三相逆变器中， 通常取

K = 6N - 3　 　 （N = 1，3，5，…） （2-93）
即 K 为正奇数， 且是 3 的整数倍。 而三相逆变器中， 每一相输出的 K 次谐波， 其

相位差为 K × 120°， 现在取 K 为 3 的整数倍， 则相位差为 0， 这样输出的线电压中

就不含有 K 次谐波， 大大提高了输出电压的正弦度， 减小 THD。
虽然理论上双极性 PWM 控制方式中， 同一相的上下桥臂的开关信号是互补

的， 但在实际应用时， 为了防止垂直换流时上下桥臂直通造成的短路， 往往需要在

互补的开关信号之间加入一段死区时间 td， 以保证退出导通的开关管的可靠关断。
td的大小主要由开关管的关断时间决定。 由于死区时间 td的存在， 会使输出 PWM
波形偏离正弦波， 而产生畸变。
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2. 2. 4　 空间矢量调制 （SVM） 工作原理

空间矢量调制是一种改进的 SPWM 控制方法。 空间矢量调制技术与其他 PWM
技术相比， 具有其特有的优越性能， 比 SPWM 高 15%的直流电源利用率、 适合于

数字化实现。 目前它已成为数字化 PWM 技术的趋势。
逆变器主电路如图 2-21 所示。 它采用三相半桥式电路拓扑。 为了分析方便，

以 Sa = 1 表示逆变器桥 a 相上桥臂开关管导通， 下桥臂开关管截止； Sa = 0 表示 a
相上桥臂开关管截止， 下桥臂开关管导通。 同样用 Sb、 Sc 来表示 b、 c 相桥臂上开

关管的工作情况。 这样， 三相桥臂共有 8 种导通状态。 与这些状态相对应的电压

Vn （SaSbSc） （n = 0， …， 7） 称为电压空间矢量。 其中， 六种开关模式产生输出

电压， 可以用空间矢量表示， 另两种开关模式， 即 SaSbSc为 000 和 111 时不输出电

压， 称为零矢量。 空间电压矢量图如图 2-23 所示， 8 个矢量将整个空间分成了六

个区域。

图 2-23　 基本空间电压矢量及六个扇区中 SVM 模式

SVM 控制技术的目标就是通过控制这些基本空间矢量的组合， 使得瞬态输出

空间电压矢量 Vref按一定的圆形轨迹旋转。 实现矢量幅值和角速度的控制， 产生一

个逼近理想的圆形。 若把三相变量以两相 d-q 坐标系来表示， 则有如下变换关系：

X =
Xd

Xq

■

■
■
■

■

■
■
■ =

1 - 1 / 2 - 1 / 2

0 3 / 2 - 3 / 2
■

■
■
■

■

■
■
■

Xa

Xb

Xc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

= Tabc / dq X[ ]abc （2-94）

这样可得

Vref = Vd + j Vq = Va + Vbej120° + Vcej240° （2-95）
各个电压矢量的作用时间为
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Ta

Tb

■

■
■
■

■

■
■
■ =

2 Vref

3E
sin（60° - θ）

sin（θ）
■

■
■
■

■

■
■
■ Ts

T0 = Ts - Ta - Tb （2-96）
式中， Ts为采样周期； Va和Vb为Vref所在区域两个相邻非零基本电压空间矢量， 定

义为主、 辅空间矢量， 从图 2-23b 中可以看出， Vref在不同区域的主、 辅空间矢量

的不同选择情况， Ta和 Tb为各对应空间矢量的工作时间， T0为零矢量工作时间。
在 SVM 中， 对于零矢量不同的分配， 即考虑到 V0 和 V7 的选择以及作用时间

的不同， 可以得到不同的调制方法， 这些调制方法的本质就是相当于改变了各相电

压的调制函数。 我们知道， 零矢量的作用不会改变圆形轨迹的形状， 只是使矢量停

止不前， 改变的是矢量的转速。 简单地说， 零矢量分布得越均匀， 或者说同一矢量

模式下零矢量插入次数越多， 每次停顿时间占总时间比例越小， 电流脉动越小。 而

采用高的调制比和细化的零矢量分割， 意味着较高的逆变器开关次数。 因此在尽可

能采用较高调制比的同时， 如何合理安排零矢量， 减小开关次数， 降低逆变器的开

关损耗， 是优化控制策略的关键。

2. 3　 AC-DC 变换器———功率因数校正电路

2. 3. 1　 有源功率因数校正电路分类

由于开关器件的非线性， 电力电子装置与电网的接口电路的输入电流谐波含量

很高， 网侧功率因数很低。 随着电力电子系统并网装置功率的日益增大， 对电网的

影响会越来越严重。 为了抑制电网的电流畸变， 减小谐波含量， 国际各学术组织提

出了谐波抑制的各项标准， 如 IEC1000-3-2、 IEC555-2、 IEEE519 等。
网侧功率因数校正 （PFC） 技术是解决谐波污染最有效的方法， 近几年得到了

越来越广泛的重视。 从电路结构看， 可以把 PFC 电路分为无源 PFC 和有源 PFC 电

路。 有源 PFC 电路中的开关器件工作在高频状态， 具有体积小、 效率高、 功率因

数可接近 1 等优点， 目前已成为主流。 有源 PFC 电路可以分为两级结构 PFC 电路

和单级结构 PFC 电路两大类。

2. 3. 2　 有源两级 PFC变换技术

在有源两级 PFC 变换器中， 第一级电路实现输入电流跟随电网电压的变化，
以提高输入的功率因数， 并抑制输入电流的谐波为目的。 第二级电路为 DC-DC 变

换器， 实现输出电压的调节。 两级 PFC 电路中， 它们都有各自的开关器件和控制

电路， 可以方便地实现更优的性能。 但是这类电路中控制开关器件多、 成本高， 通

常实用于精密电源和大功率电源的功率因数校正。
前级的 PFC 可以是 Buck 型、 Boost 型或 Buck-Boost 型等电路。 但考虑到 Boost
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型电路具有输入电流连续或电流纹波小的特点， 是目前流行的前级的 PFC 拓扑。
后级的 DC-DC 变换器可以采用全桥式 DC-DC 变换器或半桥式 DC-DC 变换器等

拓扑。
可见， 有源两级 PFC 变换器的关键是在第一级电路如何控制实现输入电流对

电压变化的跟踪， 提高功率因数， 减小电流谐波。
图 2-24 所示的电路中， 作为有源两级 PFC 变换器的第一级电路， 可看作是由

单相二极管整流器和 Boost 型变换器组成。 其基本工作原理是： 基准电压 Vref与输

出电压的采样值作为电压误差放大器的输入， 比较放大后的输出作为乘法器的一个

输入， 整流器的输出电压 vdc （周期为 100Hz 的半正弦波） 经采样后作为乘法器的

另一个输入， 乘法器的输出提供电流反馈控制的基准信号， 与电感上电流 iL的检测

信号 （图中由采样电阻 Rs检测得到） 比较， 经电流误差放大器后作为调制信号，
经 PWM 调节器后得到驱动开关管 V 的信号， 实现整流输入电流跟踪整流电压波

形、 减小电流谐波、 提高输入端功率因数。 这种控制方法可以实现电感电流工作在

连续模式下。

图 2-24　 Boost 型 PFC 变换器的一种控制原理示意框图

图 2-25 所示为电路输入端电压、 电流示意波形。 在一个开关周期中， 当 V 导

通、 VD 截止时， 电感电流　 iL = ii = iV （见图 2-25a 中放大部分显示）， 电感电

流是按正弦变化增大的， 电感储能， 输出端电容放电， 以维持输出电压。 当 VD 导

通， V 截止时， iL = ii = iVD （见图 2-25a 中放大部分显示）， 电感释放电能， 与

电网一起向负载传送能量， 同时对输出电容充电。
为了减小电流畸变率， 并保证电感电流连续， 占空比 D 应随电网按正弦规律

变化。 因此， 在控制电路中， 以整流器的输出电压 vdc波形作为基准， 使电感电流

iL在开关管 V 的开通、 关断的状态变化中， 围绕基准波形变化， 当载波频率远高于

电网频率时， 电感电流 iL将按正弦变化， 输入电流 ii被调制成接近工频正弦 （含高

频纹波） 的波形。
根据控制方式的不同， 可以实现不同类型的电感电流 iL波形， 满足输入电流 ii

被控制成接近工频正弦波的目标。 除了图 2-25a 中示意的波形外， 图 2-26a、 b 也

75



图 2-25　 Boost 型 PFC 变换器输入端电压、 电流波形

是常见的两种控制电流的波形。

图 2-26　 其他不同电流控制方式的电感电流波形

若采用的控制方法能保证有源两级 PFC 变换器的第一级 Boost 型电路的输入电

感电流 iL波形为连续， 可实现较小的高频电流纹波， 这样开关管承受的电流应力也

较低， 可采用较小的 EMI 滤波器， 但同时存在对二极管反向恢复的影响， 开关损

耗较高。 通常这类控制模式的两级 PFC 变换器应用于较大功率场合。
当然也可以实现有源两级 PFC 变换器的第一级 Boost 型电路的输入电感电流 iL

波形为断续， 这样的控制方式， 可以实现开关管的零电流开通， 而且不承受二极管

的反向恢复电流。 但是由于电流峰值较大， 使得开关管承受大的电流应力， 通态损

耗高， 而且电感电流脉动大， 对滤波电路要求高。 这类工作模式一般应用在较小功

率场合。

2. 3. 3　 有源单级 PFC变换技术

单级 PFC 变换器中， 将两级 PFC 中的 PFC 级和 DC-DC 变换器结合在一起， 用

一个电路拓扑代替， 主电路内含有隔离变压器和储能电容器。 单级 PFC 变换器同

时实现输入电流整形 （功率因数校正） 和输出电压的调节。 具有结构简单、 成本

低特点， 特别实用于小功率的变换装置中。
Boost 型电路工作在电流断续模式时， 在固定占空比下， 电流具有自动跟踪输

入电压特性， 这样让 PFC 级工作在电流断续模式， 可以得到较高的功率因数。 对

于电压调节功能常采用工作在 CCM 的隔离 DC-DC 变换器拓扑。 这样常见的单级单
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管 PFC 变换器主要有如下三种形式：
1） Boost 型 PFC 整流器与反激式 DC-DC 变换器集成 （Boost Integrated With

Flyback Rectifier Energy Storage DC-DC Converter， BIFRED）。
2） Boost 型 PFC 整流器与 Buck 型 DC-DC 变换器集成 （Boost Integrated With

Buck Rectifier Energy Storage DC-DC Converter， BIBRED）。
3） Boost 型 PFC 整流器与正激式 DC-DC 变换器集成 （Boost Integrated With

Forward Rectifier Energy Storage DC-DC Converter， BIFORED）。
图 2-27 所示为 DCM Boost 型 PFC 整流器与反激式 DC-DC 变换器 （BIFRED）

的电路， 图 2-27b 中省去了开关管 V2， 功率因数校正和输出电压的调节均由一个

开关管 V1 完成， 储能电容 CB既是 Boost 型变换器的输出滤波电容， 也是 CCM 反激

式变换器的输入电压源。

图 2-27　 DCM Boost 型 PFC 整流器与反激式 DC-DC 变换器集成 （BIFRED） 的电路

当 V1 导通时， 电感 L1 储能， 以斜率 vdc / L1上升， vdc为整流后电压。 电容 CB

放电， 变压器励磁电感储能， 电流以斜率 vB / （nLm） 上升， VD2 截止。 当 V1 关断

时， VD2 导通， vdc和电感一起对电容 CB充电， iL下降斜率为 （ vdc - VCB - nVo） /
L1， 励磁电感电流下降斜率为 - Vo / Lm。 Boost 型 PFC 工作在 DCM 下， 当电流 iL下
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图 2-28　 BIFRED 电路的工作波形

降到零时， 输入回路相当于断开， 电容 CB电压

VCB保持不变， 而励磁电流仍旧以原先的斜率

在下降。 主要的工作电压、 电流波形如图 2-28
所示。

图 2-29 所示为 DCM Boost 型 PFC 变换器与

CCM 正激式变换器构成的两级变换器。 与图

2-27a类似， 同样也是以储能电容 CB来耦合连接

PFC 和正激式变换器。 对该电路进行变形可以

得到两种形式变换器： ①若省去开关管 V2， 得

到图 2-30 所示的 Boost 型 PFC 与 Buck 型 DC-DC
变换器集成的 BIBRED； ②若省去开关管 V1，
得到图 2-31 所示的 Boost 型 PFC 整流器与正激

式 DC-DC 变换器集成 （BIFORED） 的电路。

图 2-29　 DCM Boost 型 PFC 变换器与 CCM 正激式变换器构成的两级变换器

对于图 2-30 所示的电路， 假设变压器为 1∶ 1 的理想变压器， 其励磁电感为无

穷大， 那么第二级 DC-DC 电路的性质类似于 Buck 型变换器， 同样在这个电路中，
储能电容 CB既是 DCM Boost 型变换器的输出电容， 也作为输出级的输入电压源。

当开关管 V1 导通时， 电感 L1 储能， 电感电流 iL线性上升， 电容 CB释放能量，
并通过变压器耦合到输出级， VD2 截止， 输出电感 L2 储能， 电容 C1释放能量。 当

开关管 V1 关断时， 储存在 L1 中的能量释放给电容 CB， iL下降， 能量通过变压器

耦合到输出级， VD2 导通， 对电容 C1充电， 输出电感 L2 释放能量， 电流 i2线性下

降。 由于 Boost 型 PFC 工作在 DCM 下， 当电流 iL下降到零时， 输入级回路相当于

断开， 输出级中电容 C1不再充电， 而电流 i2继续线性下降。
图 2-31 中的 Boost 电感按 DCM 工作， 输出滤波电感 L2 按 CCM 工作， 在轻载

或市电电压较高时， 都会使得储能电容 CB上电压大大提高， 可达上千伏， 无法在

实际应用中工作。 很多学者针对这个问题， 对图 2-31 所示的电路进行了改进， 使
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图 2-30　 Boost 型 PFC 整流器与 Buck 型 DC-DC 变换器集成 （BIBRED） 的电路

得改进后的电路 PFC 仍然按 DCM 工作， 而储能电容 CB 上的电压被控制在约为

450V， 这样可以满足国际上通用电网电压范围， 而且同时满足 IEC1000-3-2 的 D
类电流谐波标准。

图 2-31　 Boost 型 PFC 整流器与正激式 DC-DC 变换器集成 （BIFORED） 的电路

综合以上的分析可以知道， 对于单级 PFC 变换器， 利用工作在 DCM 下的 Boost
型变换器在固定占空比下电流自动跟随输入电压的特性， 可以得到较高的功率因

数。 而为了提高变换器的整体效率， 在 DC-DC 环节一般都采用 CCM 工作方式。 但

是， 由于是工作在 CCM 下， 当负载变轻时， 输出功率变小， 而占空比只调节电压

增益， 并不随负载的变化而变化， 那么此时输入的功率保持不变， 多出的功率就都

存储在储能电容上， 导致储能电容上电压的升高。 这时输出电压就有升高趋势， 输

出电压反馈环开始工作， 调节占空比减小， 相应地减小了输入的功率。 这个动态调

节过程一直持续到输入和输出功率相平衡。 可见， 当出现轻载时， 将直接导致电容

电压的上升。 当然， 可以采用变频控制的方式， 实现电容电压的降低， 但是在变频

控制中， 由于频率变化的范围过大， 不利于变换器中磁性元件的优化设计。 而如

果在 DC-DC 环节中也采用 DCM， 就可以避免由于负载的变化而导致电容电压上

升的问题， 但是由于 PFC 和 DC-DC 环节都工作在 DCM 下， 输入和输出的电感电

流的峰值较高， 增加了开关管的电流应力， 这种工作方式一般只应用在小功率

场合。
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2. 4　 本章小结

本章介绍了电力电子电路的基本原理， 包括基本变换电路及调制方式。 对于

DC-DC 变换器， 介绍了降压 （Buck） 型 DC-DC 变换器、 升压 （Boost） 型 DC-DC
变换器、 升降压 （Boost-Buck） 型 DC-DC 变换器、 隔离型变换器、 正激式变换器、
反激式变换器。 对于 DC-AC 变换器， 介绍了单相逆变器、 三相逆变器及 PWM 控

制原理。 对于 AC-DC 变换器， 介绍了有源功率因数校正电路分类。
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第 3 章　 单相有源功率因数校正

电力电子装置多数通过整流器与电力网接口， 经典的整流器是由二极管或晶闸

管组成的一个非线性电路， 产生的电流谐波和无功污染了电网， 电力电子装置已成

为电网主要的谐波源之一。 我国原国家技术监督局在 1994 年颁布了 （ GB / T
14549—1993） 《电能质量公用电网谐波》 标准， 国际电工委员会也于 1988 年对谐

波标准 IEC 555-2 进行了修正， 制定 IEC1000-3-2 标准。 传统整流器不符合新的规

定， 面临前所未有的挑战。
抑制电力电子装置产生谐波的方法主要有两种： 一是被动式方法， 即采用无源

滤波或有源滤波电路来旁路或滤除谐波； 另一种是主动式的方法， 设计新一代高性

能整流器， 它具有输入电流为正弦波、 谐波含量低、 功率因数高等特点， 即具有

PFC 功能。
有源 PFC 技术是使整流电路获得较高的功率因数的一种电力电子变换技术。

它包含有源 PFC 变换电路的拓扑及控制技术。 一般在传统整流器与输出直流负载

之间引入电力电子开关器件， 通过对电力电子开关器件的脉宽调制 （PWM） 控制，
使得网侧输入交流电流跟踪输入电网电压正弦波， 使功率因数近似为 1， 达到 PFC
的目的。

3.1　 单相有源 PFC 原理

3. 1. 1　 电阻负载模拟

图 3-1a 所示为单相市电给一个线性电阻供电， 根据欧姆定律， 输入电阻的电

流 is（ωt） 为

is（ωt） =
vs（ωt）

R （3-1）

式中， 单相市电电压 vs（ωt） = 2Vssinωt， 将其代入式 （3-1）。 得到

is（ωt） =
2Vs
R sinωt （3-2）

可见， 输入电流也是正弦波， 且与输入电压的相位相同， 如图 3-1b 所示。 电

阻负载具有单位功率因数， 即功率因数 PF = 1。 以上简单分析给予我们的启示： 如

果某一端口网络具有纯电阻的特性， 则该一端口网络的功率因数 PF = 1。
单相全桥式二极管整流器是一个非线性一端口网络， 即使单相市电电压输入为



图 3-1　 单相市电给电阻供电

正弦波， 输入电流也不是正弦波， 这样功率因数就小于 1。 所谓有源 PFC 是在单相

全桥式二极管整流器与输出直流负载之间引入电力电子开关器件， 通过对电力电子

开关器件的 PWM 控制， 使整流电路输入电流在一个工频周期中跟踪电网输入电压

正弦波的变化， 以实现功率因数校正， 如图 3-2b 所示。

图 3-2　 模拟纯电阻特性的一端口网络

希望经过改造后的一端口网络的特性近似模拟一个纯电阻的特性。 关键是在图

3-2b 中插入什么样的子电路， 其次是如何控制插入子电路中的电力电子开关器件。
下一节将讨论插入子电路需要满足的条件。

3. 1. 2　 电力电子变换器与有源 PFC

图 3-3　 具有 PFC 功能的整流器

图 3-3 所示为一个具有 PFC 功

能的整流器， 点画线框为插入的子

电路， 假定电网电压为

vs（ωt） = 2Vssinωt （3-3）
并假定整流二极管为理想器件， 这

样整流桥的直流侧电压可表示为

vd（ωt） = vs（ωt） = 2Vs sin（ωt）
（3-4）
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假定输出电压 Vo的纹波很小， 可视为理想的直流， 于是得到子电路的电压传

输比为

TVV（ωt） =
Vo

vd（ωt）
=

Vo

2Vs sinωt
（3-5 ）

图 3-4 给出了电压传输比 TVV（ωt） 随时间变化的情况。 当 ωt = kπ + π / 2 时，

图 3-4　 电压传输比 TVV （ωt）

与时间的关系

即在输入电网电压的波峰或波谷， 电压传

输比 TVV（ωt） 达到最小值， TVV_ min = Vo /

（ 2Vs）； 当 ωt = kπ 时， 即在输入电压过

零点， 电压传输比 TVV （ωt） 达到最大值，
为无穷大。 实际电路无法实现无穷大的电

压传输比， 只能实现有限的升压功能， 这

也是为什么 PFC 电路在输入电压为零附近

（ωt = kπ） 存在工作不够理想的原因。 因

此， 为实现较理想的 PFC 功能， 总是希望

插入子电路应尽量逼近图 3-4 所示的电压

传输比特性。 可见插入的子电路一般要求

具有升压特性， 满足升压特性的电力电子变换器有 Boost 型变换器、 Buck-Boost 型
变换器、 Cuk 型变换器、 反激式变换器、 Sepic 型变换器、 Zeta 型变换器等， 如图

3-5 所示。
假定有源 PFC 变换器能够实现单位功率因数， 开关器件的开关频率 f s远高于

工频， 输入电流 is（ωt） 开关纹波较小， 可以忽略， 则输入电流 is（ωt） 可近似视为

与电网电压 vs（ωt） 同相位的一个正弦波， 即有

is（ωt） = 2Issinωt （3-6）
于是， 整流桥直流输出侧的电流 i1为

i1（ωt） = 2Is sinωt （3-7）
式 （3-7） 表明， 整流桥直流输出侧的电流 i1为一个馒头形波。

有源 PFC 变换器的输入瞬时功率为

ps = vs（ωt） is（ωt） = 2Vssinωt 2Issinωt = 2VsIs[sinωt]2 （3-8）
有源 PFC 变换器输出瞬时功率为

po = Vo io （3-9）
如果忽略插入子电路中的功率损耗， 而且子电路内部没有储能元件， 根据功率

守恒定律， 输入瞬时功率等于输出瞬时功率， 即

ps = po （3-10）
将式 （3-8） 和式 （3-9） 代入式 （3-10）， 得到

2VsIs[sinωt]2 = Vo io （3-11）
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图 3-5　 有源 PFC 变换器

于是得到输出电流 io

io =
2VsIs
Vo

[sin（ωt）]2 =
VsIs
Vo

-
VsIs
Vo

cos（2ωt） （3-12）

另外， 输入平均功率为

P1 = p1 = VsIs （3-13）
输出平均功率为

Po = po1 = VoIo （3-14）
式中， Io为输出电流 io的平均值。 根据功率守恒原理， 结合式 （3-13） 和式 （3-14），
得到输出电流 io的平均值 Io为

Io =
VsIs
Vo

（3-15）

将式 （3-15） 代入式 （3-12） 得到

io = Io - Iocos（2ωt） （3-16）
可见， 输出电流 io由一个直流分量 Io和一个频率等于两倍的电网频率的交流分

量组成， 如图 3-6 所示。
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图 3-6　 有源 PFC 变换器的输出电流 io

基于以上分析， 得到插入子电路的需要满足的条件：
1） 为实现 PFC， 插入子电路的电压传输比要满足公式 TVV（ωt） = Vo / vd（ωt） =

Vo / （ 2Vs sin（ωt） ） 给出的 TVV （ωt） 特性要求， 即插入子电路必须具有升压

功能。
2） 插入子电路的输入电流 i1可控， 并跟踪 vs（ωt） 的波形变化。
3） i1的幅值需要调节到适当的值， 以满足输出负载功率的要求， 使输出电压

Vo稳定在所需电压。
为了实现 PFC， 需要对插入子电路的输入电流 i1的波形进行控制， 使其波形跟

踪 vd（ωt） = vs（ωt） 瞬时值的变化， 即输入电流 i1波形的形状与 vs（ωt） 的形状

相同， 而 i1的幅度调节到适当的值， 使输出电压 Vo稳定在所需电压。 图 3-7 给出

了实现 PFC 的控制框图。 i*1 为输入电流 i1的参考值， 这里参考值 i*1 波形具有与 vd
（ωt） = vs（ωt） 相同的波形， i*1 等于 vd（ωt） 信号与误差放大器 （VA） 的输出 IC
的乘积。 误差放大器的输出电压 IC为

IC = K（ s）（V*
o - Vo） （3-17）

式中， K（ s） 为误差放大器 （EA） 的传递函数； V*
o 为输出电压参考值。 误差放大

器的作用是使输出电压 Vo跟踪参考值 V*
o 。 为了抑制输出电压 Vo的开关纹波， 一般

误差放大器的频带设计得较低， 因此可以近似地认为， 在一个工频周期中， 误差放

大器 （EA） 的输出 IC近似恒定， 这样乘法器的输出 i*1 的波形与 vs（ωt） 的相同。
整流桥直流侧电流 i1的控制采用电流跟踪控制， 根据实际电流 i1与电流参考值 i*1
误差， 调节 PWM 的输出脉冲的占空比， 最后调节插入子电路中电力电子开关器件

的占空比。
图 3-8 所示的单相 Boost 型 PFC 变换器， 采用 Boost 型变换器作为插入子电路。

由于全桥式整流器直流侧没有大容量滤波电容存在， 因此后级 Boost 型变换器的输
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图 3-7　 PFC 的控制框图 图 3-8　 单相 Boost 型 PFC 变换器

入端的电压 Vd将在 0V 到输入电网电压的峰值 2Vs之间波动。 由于 Boost 型变换器

具有升压特性， 为使 Boost 型变换器正常工作， 输出电压 Vo必须大于输入电压的峰

值 2Vs， 即

Vo > 2Vs （3-18）
假设输入电网电压有效值 Vs的变化范围为 85 ～ 265V， 那么输出电压为

Vo > 2Vs_ max = 2 × 265V≈374V （3-19）
通常选择 Vo为 400V。

为了实现 PFC， 需要通过对单相 Boost 型 PFC 变换器中开关管 V 进行 PWM 控

制， 使得整流器交流输入电流的瞬时值跟踪电网交流电压的瞬时值的变化， 以达到

PFC 的目的。 对于 Boost 型变换器， 根据 Boost 型电感 L 中电流的导通情况， 可以

分成两种模式： 电感电流连续模式 （CCM）、 电感电流断续模式 （DCM）， 如图 3-9
所示。 对应地， 单相 Boost 型 PFC 变换器也有两种类型： CCM 单相 Boost 型 PFC 变

换器、 DCM 单相 Boost 型 PFC 变换器。

3.2　 CCM 单相 Boost 型 PFC 变换器

Boost 型变换器满足上节介绍的 PFC 所需的插入子电路的要求， 因此可以作为

图 3-3 所示插入子电路， 实现 PFC。 单相 Boost 型 PFC 变换器具有两种工作类型：
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图 3-9　 Boost 型变换器的电路工作波形

CCM 单相 Boost 型 PFC 变换器、 DCM 单相 Boost 型 PFC 变换器。 下面首先介绍

CCM 单相 Boost 型 PFC 变换器。

3. 2. 1　 电路原理分析

将 Boost 型变换器作为子电路插入图3-3 得到单相 Boost 型 PFC 电路， 如图 3-10a
所示。 由图可见， 在单相桥式整流电路和负载电阻 RL 之间插入由点画线框所包含

的 Boost 型变换器， Boost 型变换器由开关管 V 和二极管 VDo 以及输入电感 L 和输

出电容 Co组成。
1. 开关周期阶段分析

假定通过电感 L 的电流 iL 在一个工频周期中保持连续， 也即不存在电感电流

持续为零的区间， 就称该电路工作在 CCM。 如果输出滤波电容 Co足够大， 那么输

出电压可以近似视为恒定值 vo = Vo。 设电网电压 vs（ωt） 为

vs（ωt） = 2Vssinωt （3-20）
式中， ω 为电网工作角频率， ω = 2πf， f 为电网频率。 如果忽略输入整流桥二极管

的导通压降， 整流桥的直流侧输出电压 vd的瞬时值为

vd（ωt） = 2Vs sinωt （3-21）
设 Boost 型变换器中的开关管 V 采用恒定开关频率、 变占空比 D 控制。 设开关

频率为 fs， 开关周期 Ts = 1 / fs。 为简化分析， 在以下分析中， 认为开关管为理想开
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图 3-10　 CCM Boost 型 PFC 电路与阶段分析等效电路

关器件， 即开关管导通时其压降为零， 开关管关断时其电阻为无穷大。 在 CCM 下，
一个开关周期 Ts可以分为两个阶段。

（1） 阶段 1 （0， DTs）： Boost 型电感储存磁能阶段

阶段 1 的等效电路如图 3-10b 所示， 开关管 V 处于导通状态， 而二极管 VDo

处于关断状态， Boost 型电感处于储存磁能阶段。 电压 vd（ωt） 加在电感 L 上， 电感

上电压 vL 为

vL = vd（ωt） = 2Vs sinωt （3-22）
根据法拉第电磁感应定律， 电感上电压 vL 可以表示为

vL = L
diL
dt （3-23）

结合式 （3-22） 和式 （3-23）， 得到电感电流变化率

diL
dt =

2Vs
L sinωt ≥0 （3-24）

上式表明， 在阶段 1， 电感电流处于上升状态， 其上升率按正弦规律变化。
由于在阶段 1， 二极管 VDo 处于断态， 电流 iVDo = 0， 输出负载电流只能依靠

Co放电维持， io = - iC。
（2） 阶段 2 （DTs， Ts）： Boost 型电感释放磁能阶段

阶段 2 的等效电路如图 3-10c 所示。 开关管 V 处于关断状态， 而 VDo 处于导

通状态， Boost 型电感处于释放磁能阶段。 电压 vd（ωt） - Vo加在输入电感 L 上， 电

感电压 vL 为
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vL = vd（ωt） - Vo = 2Vs sinωt - Vo （3-25）
在阶段 2 中， 电感 L 的电流变化率为

diL
dt =

2Vs sinωt - Vo
L （3-26）

由于 Vo > 2Vs， 推导得
diL
dt < 0 （3-27）

上式表明， 在阶段 2 中， 电感电流下降， 即表示电感 L 处于释放磁能状态。 在

阶段 2， 电感 L 与输入电源一起， 向输出负载输送电能， 并对电容 Co充电。 在此期

间， 滤波电容 Co中储存的电量将增加。 电感 L 在阶段 1 储存磁能， 将一部分磁能

在阶段 2 向输出释放， 但由于在 CCM 下， 电感 L 储存了足够的磁能， 因此在阶段

2 末， 电感 L 中的磁能尚未耗尽， 即在阶段 2 末的电感电流的值大于零。
式 （3-24） 和式 （3-26） 表明， 电感电流的变化率随相位角 θ = ωt 而变化。

当 θ = 0 时， 输入电网电压瞬时过零， 阶段 1 的电感电流上升率等于零； 而阶段 2
的电感电流下降率 diL / dt = - Vo / L， 很高。 当 θ = π / 2 时， 在输入电网电压瞬时达

到峰值， 阶段 1 的电感电流上升率 diL / dt = 2Vs / L， 很高； 下降率为 diL / dt = （ 2Vs

- Vo） / L， 却较低。
2. 占空比 D
在 CCM 下， 一个开关周期中电感上的电压 vL 可表示为

vL =
2Vs sinω（τ + t） （0 < τ < DTs）

2Vs sinω（τ + t） - Vo （DTs < τ < Ts）
{ （3-28）

假定开关周期 Ts 比工频周期 T 要小得多， 在一个小时间段内近似认为电路处

于稳态， 于是可粗略认为在一个开关周期中电感上能量达到平衡状态， 这样， 电感

电压 vL 在一个开关周期中的平均值为零， 即

∫
Ts

0

vL（τ）dτ = 0 （3-29）

将式 （3-28） 代入式 （3-29） 左边， 可以得到

∫
Ts

0

vL（τ）dτ = ∫
DTs

0

vL（τ）dτ + ∫
Ts

DTs

vL（τ）dτ

≈ 2Vs sinωt DTs + （ 2Vs sinωt - V）（1 - D）Ts

= 2Vs sinωt Ts - V（1 - D）Ts （3-30）
结合式 （3-29） 和式 （3-30）， 解得

D（ t） = 1 -
2Vs sinωt

Vo
（3-31）
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图 3-11 所示为占空比函数 D（ t） 和 PWM 信号。 在 CCM 下， 在半个工频周期

中， 开关管 V 的占空比随电网输入电压按正弦波规律变化。 当输入电压的瞬时值

过零时， 占空比达到最大值 1； 而当输入电压的瞬时值达到峰值时， 占空比达到最

小值。 因此， 为了实现功率因数校正， 需要有按照图 3-11 所示的占空比函数 D（ t）
规律， 对开关管 V 通断进行 PWM 控制。

图 3-11　 占空比函数 D（ t） 和 PWM 信号

式 （3-31） 仅是 CCM 的必要条件， 但仅按照式 （3-31）， 控制占空比 D， 一

般并不能实现输入电网电流的正弦化目标， 通常采用电流瞬时值控制， 使得输入电

网电流瞬时值跟踪电网输入电压正弦波的变化， 达到单位功率因数和输入电流正弦

化的目标。
3. 输出滤波电容电流纹波

如果频率调制比 mf = fs / f 和电感 L 值足够大， iL 谐波分量很小， iL 电流可以近

似表示为

iL（ t） = 2Is sinωt （3-32）
这样电网输入电流为

is（ t） = 2Issinωt （3-33）
在一个开关周期中， 通过开关管 V 的电流可表示为

iQ =
2Is sinω（τ + t） 0 < τ < DTs

0 DTs < τ < Ts
{ （3-34）

类似地， 通过 Boost 二极管 VDo 的电流 iVDo可表示为

iVDo =
0 （0 < τ < DTs）

2Is sinω（τ + t） （DTs < τ < Ts）
{ （3-35）

假定输出端滤波电容 Co值足够大， 二极管 VD 的电流 iVDo中交流分量几乎全部

流入输出滤波电容 Co。 这样， 流入电容的电流 iC 可近似为
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iC（ t） = iVDo（ t） - 1
2π ∫

2π

0

iVDo（ t）dωt （3-36）

电容电流 iC 波形如图 3-12a 所示。 对电容电流 iC 作傅里叶分析， 得到电容电

流 iC 的谐波频谱如图 3-12b 所示。 在低频段， 存在两倍于电源频率的分量； 在高

频段， 存在以开关频率 fs或开关频率倍数为中心的谐波分量及其边频带， 其中以开

关频率 fs为中心的谐波分量及其边频带为最显著。 交流分量将主要流入输出滤波电

容， 不仅造成输出电压的脉动， 同时会在滤波电容的寄生等效串联电阻 （ESR） 上

产生功率损耗。 在选择输出滤波电容器 Co时， 需要综合考虑两倍工频的电流分量

和开关频率 fs引起的高频电流分量。

图 3-12　 电容电流 iC 波形及谐波频谱

忽略开关频率高频分量， 通过二极管 VD 的电流的低频部分为

< iVDo> Ts
= 1

Ts
∫
Ts

0

iVDo（ t）dt = 2Is sinωt （1 - D） （3-37）

将式 （3-31） 代入式 （3-37）， 得到
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< iVDo> Ts
= 2Is sinωt 2Vs sinωt

Vo

■

■
■

■

■
■ =

2VsIs
Vo

（sinωt）2 =
VsIs
Vo

（1 - cos2ωt）

（3-38）
二极管 VD 的电流的低频部分存在一个直流分量和一个两倍于电源频率的交流

分量。 假定 iVDo中全部谐波电流均流入输出端滤波电容 C， 这样由式 （3-38） 可以

得到电容电流 iC 的两倍于电源频率的分量的幅值为

ICm（2f0） =
VsIs
Vo

（3-39）

由于开关频率电流分量的频率比较高， 因此它对滤波电容的电压脉动的影响较

小， 输出电压脉动主要是由两倍于电源频率的分量引起的。 输出电压的脉动的幅

值为

Vripple_ m = 1
2π ×2foC

ICm（2fo） =
VsIs

4πfoCVo
=

Ps
4πfoCVo

（3-40）

式中， Ps 为 PFC 电路的输入功率， Ps = VsIs。
式 （3-40） 表明， 滤波电容的电容量愈大， 输出电压的脉动就愈小。 输出电压

的低频脉动实际上是由于输入电网瞬时功率和输出瞬时功率不平衡造成的。 输入电

网瞬时功率为

ps（ t） = 2Vssinωt × 2Issinωt = VsIs（1 - cos2ωt） （3-41）
从上式可见， 输入瞬时功率中包含一个 2 倍电源频率的交流分量， 而我们希望

PFC 电路输出是一个稳定的直流， 也即希望输出瞬时功率为 po（ t） = Vo Io， 这样输

入瞬时功率与输出瞬时功率就存在不平衡， 因此需要在 PFC 电路中增设一个储能

环节， 临时储存输入与输出之间存在的不平衡能量， 输出滤波电容正是担当这一角

色。 由于输出滤波电容的容量有限， 无法瞬间完成不平衡能量的充、 放电， 这样随

着充、 放电的进行， 在电容两端必然引起电压的脉动。

3. 2. 2　 CCM 单相 Boost 型 PFC变换器的控制

图 3-13 为 CCM 单相 Boost 型 PFC 变换器的控制框图， 其中点画线框为控制电

路。 控制电路由电压 PI 调节器 VA、 乘法器 MP、 电流 PI 调节器 CA、 产生 PWM 信

号的比较器、 驱动器等组成。 从控制系统的角度看， 整个控制系统包含两个控制环

路： 一个是输出电压控制环路， 其作用是实现输出电压的稳定控制， 使得输出电压

Vo跟踪参考值 Vref， 对应的调节器为 VA； 另一个是电感电流控制环路， 其作用是

使电感 L 的电流 iL 的波形跟踪电网电压整流波形 vd （馒头形） 的瞬时值的变化，
而电流参考信号 Lref的幅度由电压调节器 VA 的输出 ISM来设定， 这样电网输入电流

is就按照正弦波变化， 对应的调节器为 CA。
图 3-13 中， 设输出电压的参考值为 Vref， 输出电压的测量值为 Vo， 参考值 Vref

与输出电压 Vo的误差经过电压调节器 VA 计算， 得到一个反映电网需要向变换器输
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图 3-13　 CCM 单相 Boost 型 PFC 变换器的控制框图

入所需功率的参考值 ISM， ISM对应了正弦波电流 is的幅值。 当输出电压 Vo大于参考

值 Vref时， ISM就减少； 当输出电压 Vo小于参考值 Vref时， ISM就增大。 当输出电压 Vo

等于参考值 Vref时， ISM保持不变。
电流调节器 CA 的电流参考值来自乘法器 MP 的输出 iref， 反馈量为 Boost 型电

感 L 的测量值 iL， 电流环的作用是使输入电网电流 is与电网电压 vs相位相同， 且输

入电网电流波形也是正弦波。 这里电流参考信号 iref十分关键， iref信号由乘法器 MP
产生。 乘法器 MP 有两个输入端： 一个输入为 ISM， 它来自电压调节器 VA 的输出，
反映输入变换器的功率大小； 另一个输入来自整流桥直流侧电压的测量值 vd， 它

由电网电压 vs经过整流以后得到的馒头形波。 乘法器 MP 输出可以表示为

iref = ISMvd = ISM 2Vs sinωt （3-42）

乘法器 MP 输出作为电流环参考信号 iref， 它是一个馒头形波形， 与交流电源

电压 vs 相同， 即在半个工频周波中， 电流参考值 iref是与交流电源 vs同相位的正

弦波。 电流环参考信号 iref的幅值与电压调节器 VA 的输出 ISM成正比， 即取决于实

际电压 Vo与电压参考值 Vref的误差。 电流调节器 CA 的反馈端来自 Boost 型电感 L
的测量值 iL， 将电流参考值 iref与测量值 iL 之差， 经过电流调节器 CA 的运算得到

的输出 vC作为 PWM 的调制信号。 由 PWM 输出控制开关管的占空比， 使电感电流

跟踪正弦波参考电流 iref， 实现功率因数校正的目的。
PWM 由三角波信号发生器和比较器构成， 如图 3-14 所示。 由锯齿波发生器产

生恒定峰值和恒定周期的锯齿波， 与控制量 vc（ t） 经比较器比较后输出脉冲序列 δ
（ t）， 脉冲的占空比 D 与 vc成正比。 PWM 输出的 PWM 脉冲列的重复周期为 Ts， 占

空比可以表示为
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D =
vc
VM

式中， VM是锯齿波的峰值， 0≤vc≤VM。

图 3-14　 PWM 原理电路和波形

PWM 的输出信号经驱动器的功率放大后驱动开关管 V 的通或断， 使 iL 跟踪电

图 3-15　 CCM Boost 型 PFC 控制

电路的改进电路

流参考信号 iref。 这样输入电流 is的波形

与交流电源电压 Vs的波形近视相同， 输

入电流 is中的谐波大为减少， 输入端功

率因数接近于 1。 另外， 通过输出电压外

环控制又能保证输出电压 Vo跟踪电压参

考值 Vref。
图 3-15 给出了 CCM Boost 型 PFC 控

制电路的改进电路， 增加了一个二次方

演算器 SQ 和一个除法器 DIV。 全波整流

桥直流输出电压 vd除以一个直流量 Vdiv后

再送到乘法器 MP。
全波整流桥直流输出电压 vd经过 RC

滤波， 得到输出信号为

Vf = kfVs （3-43）

Vf与输入电网电压有效值 Vs成正比。 Vf经过二次方演算器得到 Vdiv为

Vdiv = ks（kfVs）2 = ksk2f V2
s （3-44）

直流量 Vdiv与电源电压有效值 Vs的二次方成正比。 加入除法器的目的是使电压

外环回路增益不随电网电压有效值的变化， 可以消除电压外环回路传递函数依赖电

网电压的特性， 有利于提高控制系统的稳定性。
上面介绍的电流环控制方法实际上使电感电流的开关周期的平均值跟踪正弦
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波参考电流 iref， 通常称为电流平均值控制。 图 3-16 所示为采用电流平均值控制

方法时的框图和电感电流波形。 此外， 电流环也可以采用其他控制方法， 图3-17
所示为电流滞环控制框图和电感电流波形， 图 3-18 所示为电流峰值控制框图和

电感电流波形。 与电流平均值控制相比， 滞环控制和电流峰值控制都具有更快的

动态响应。 然而， 滞环控制存在开关频率不固定的问题， 而电流峰值控制在占空

比大于 0. 5 时存在不稳定问题， 因此需要采取其他措施解决， 以满足实际的应用

的要求。

图 3-16　 电流平均值控制的框图和电感电流波形

图 3-17　 电流滞环控制的框图和电感电流波形
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图 3-18　 电流峰值控制的框图和电感电流波形

3.3　 DCM 单相 Boost 型 PFC 变换器

上一节介绍的单相 Boost 型 PFC 变换器工作在 CCM 下， 实际上单相 Boost 型
PFC 变换器也可以工作在 DCM 下。 在小功率应用的场合， 有时采用 DCM 具有一定

的优势， 如控制电路简单， 系统近似为一阶系统、 控制回路设计简单。 Boost 型二

极管为零电流关断， 二极管的反向恢复过程被抑制， 因此减少了开关损耗。 下面仍

以单相 Boost 型 PFC 变换器电路为例来介绍。
DCM 单相 Boost 型 PFC 变换器可细分为 DCM 和 CRM。 DCM 一般采用恒频率

（CF） 控制， CRM 需要采用变频 （VF） 控制。
图 3-19 给出 Boost 型变换器工作 DCM 并采用恒频率控制时的电路和波形。 需

要选择合适的开关周期 Ts， 确保变换器在输入电压 （馒头形波形） 或负载变化范

围内始终工作在 DCM， 也即在每个开关周期中， 电感电流为零阶段 td 始终存在。

图 3-19　 Boost 型变换器电路及采用 CF 控制时的电路波形
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由于在 DCM 下， 零阶段 td 始终存在， 使电感电流的峰值大于输入电网电流平均值

的 2 倍， 这样对输入 EMI 滤波器提出更高的要求。
图 3-20 给出 Boost 型变换器电路和工作 CRM 并采用变频控制时的电路波形。

在一个开关周期中， 一旦电感电流下降到零， 开关管 V 就立刻再次开通， 这样可以

减少电感电流的脉动。 在 CRM 中， 开关周期受到电感电流影响， 而电感电流又与输

入电压和负载有关， 于是开关频率变得不固定， 即在 CRM 时变换器工作在变频方式。

图 3-20　 CRM Boost 型变换器电路及电路波形

在 CRM 中， 当电感电流和 Boost 型二极管的电流下降到零之后， 开关管 V 才

施加开通信号， 开关管 V 满足零电流开通条件， 同时 Boost 型二极管的反向恢复过

程被抑制， 因此减少了开关损耗。 在 CRM 下， 由于没有死区时间 td， 在每个开关

周期中的电感电流波形为一个三角波， 于是电感电流的峰值刚好是电感电流开关周

期平均值的两倍。 开关管 V 关断电感峰值电流， 约为电感电流平均值的两倍。 在

CRM PFC 电路中， 输入差模电流的峰峰值为平均电流的两倍， 它比采用 CF 控制的

DCM 下的差模电流显著减少， 但仍大于 CCM 时的差模电流。
CRM PFC 电路的开关频率变化范围将达到 10 倍以上， 在实际电路中， 为了减

少开关频率损耗， 会对上限开关频率进行限制， 于是在上限开关频率工作时， 电路

就进入到 DCM。
如果将两个 CRM Boost 型变换电路并联组合起来， 如图 3-21 所示， 并假定并

联组合的两个变换电路的参数相同， 开关频率也保持一致， 且开关管驱动脉冲的占

空比相同。 输入总电流 iL 为两个变换器的输入电流之和， 即

iL = iL1 + iL2 （3-45）
式中， iL1、 iL2分别为两个变换电路的电感电流。

组合电路的输入总电流 iL 的纹波是由两个变换器的驱动脉冲的相位差、 电感

电流的峰值、 占空比所决定的， 如图 3-22 所示。 图 3-22a 是两个变换器的驱动脉

冲的相位差为零时的情况， 输入总电流 iL 纹波是单个变换器的两倍， 输入总电流
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iL 纹波显著增加； 图 3-22b 是两个变换器的驱动脉冲的相位差为 180°时的情况，
由于两个变换器的输入电流的纹波部分相消， 因此输入总电流 iL 纹波显著减少；
图 3-22c 是两个变换器的驱动脉冲的相位差为 180°时的情况， 而且占空比均为

50%时， 此时两个变换器的输入电流的纹波完全相消， 输入总电流 iL 纹波为零。
图 3-22d 是两个变换器的驱动脉冲的相位差为 180°， 但两个 Boost 型电感的峰值电

流不同的情况， 输入总电流 iL 中仍存在较大的纹波。
通常将驱动脉冲相移 180°的两个变换电路的并联组合称为交错并联组合变换

器。 从上面的分析可知， 交错并联组合可以使输入电流纹波部分或完全相互抵消，
显著减少输入电流纹波。

图 3-21　 两个 CRM Boost 型变换电路并联组合

图 3-22　 输入总电流 iL 波形
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3. 3. 1　 CRM 单相 Boost 型 PFC变换器电路分析

图 3-23 所示为单相 Boost 型 PFC 变换器工作在 CRM 时电感电流波形， 由于采

图 3-23　 在 CRM 中电感电流波形

用 VF 控制， 因此开关频率是变化

的。 为简化设计， VF 控制采用恒

定开通时间控制策略。 下面分析开

关频率与电路参数之间的关系。
在 CRM 中， 一个开关周期由

两个阶段构成。 在每个开关周期之

初， 电感电流总是从零开始上升，
达到要求的峰值后， 就开始下降，
直到电感电流为零。 一旦电感电流

为零， 立即启动下一个开关周期。 因此在 CRM 中， 电感电流的波形由一系列的三

角波组成。
在 CRM 中， 一个开关周期由两个阶段构成， 对应的等效电路如图 3-24 所示。

为简化分析， 在以下分析中， 假定开关管为理想开关器件， 开关管导通时， 其压降

为零， 开关管关断时， 其电阻为无穷大。

图 3-24　 CRM 下工作时等效电路

在阶段 1 （0， Ton） 中， 开关管 V 导通， 而 VD0 处于关断状态， 阶段 1 的等效

电路如图 3-24a 所示。 电压 vd（ωt） 加在电感 L 上， 电感上电压 vL 可表示为

vL = vd（ωt） = 2Vs sinωt （3-46）
电感电流变化率 diL / dt 为

diL
dt =

2Vs
L sinωt （3-47）

由于开关周期 Ts 相对于工频周期非常的短， 因此近视认为在一个开关周期中

电网电压保持恒定， 由式 （3-47） 得到

diL
dt =

2Vs
L sinωt ≈

2Vs
L sinωtn =

2Vs sinθn
L （3-48）
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式中， θn 为在一个工频周期中， 第 n 个开关周期的开始时刻， θn = ωtn。
由式 （3-48）， 可以解出电感电流

iL = ∫
t

0

2Vs sinθn
L dτ =

2Vs sinθn
L t （3-49）

上式表明： 在阶段 1 中， 电感电流 iL 从零开始线性上升。 在阶段 1 末， 即 t = Ton，
电感电流达到峰值为

iL_PK（θn） = iL（Ton） =
2Vs sinθn

L Ton （3-50）

在每个开关周期中， 电感电流峰值 iL_PK（θn） 是 sinθn 的函数。 如果 VF 控制采

用恒定开通时间控制策略， 即导通时间 Ton为恒定值， 那么在半个工频周期中， 电

感电流的峰值的包络线按照正弦变化， 如图 3-23 所示。
由于在阶段 1， 二极管 VDo 处于关断状态， 电流 iVDo = 0， 因此输出负载电流

只能依靠 C 的放电来维持， io = - iC。
在阶段 2 （Ton， Ts） 中， 开关管 V 关断， 而 VDo 处于导通状态， 阶段 2 的等

效电路如图 3-24b 所示。 电压 vd（ωt） - Vo加在输入电感 L 上， 于是电感上电压 vL
可表示为

vL = vd（ωt） - Vo = 2Vs sinωt - Vo （3-51）
电感电流的变化率为

diL
dt =

2Vs
L （ sinωt -

Vo

2Vs
） （3-52）

假定开关周期 Ts 相对工频周期非常的短， 这样可以近视认为在一个开关周期

中， 电网电压保持恒定， 于是式 （3-52） 可近似为

diL
dt ≈

2Vs
L

sinθn -
Vo

2Vs

■

■
■

■

■
■ （3-53）

由于 Vo > 2Vs， 因此上式的右边为负， 表明在阶段 2 中， 电感电流下降， 即

表示电感 L 处于释放磁能状态。 在阶段 2 中， 电感 L 与输入电源一起向输出负载输

送电能， 并对电容 C 充电， 电容 C 中储存的电能将增加。
由式 （3-53）， 得到在阶段 2 中的电感电流

iL（ t） ≈ ∫
t

Ton

2Vs
L sinθn -

Vo

2Vs

■

■
■

■

■
■dτ + iL_PK（θn）

=
2Vs
L （ sinθn -

Vo

2Vs
）（ t - Ton） + iL_PK（θn）

（3-54）

一旦电感电流下降到零， 阶段 2 就结束， 于是开始下一个开关周期。 令上式在

t = Ts时为零， 以便求解开关周期 Ts， 即
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2Vs
L

sinθn -
Vo

2Vs

■

■
■

■

■
■（Ts - Ton） + iL_PK（θn） = 0 （3-55）

阶段 2 的持续时间 Toff为

Toff = Ts - Ton =
iL_PK（θn）L

Vo - 2Vs sinθn
= 1

Vo

2Vs sinθn
- 1

Ton （3-56）

阶段 2 的持续时间 Toff与输出电压 Vo、 输入电压 2Vs sinθn 、 开关导通时间 Ton

有关。
在 CRM 中， 电感 L 在阶段 1 储存磁能将在阶段 2 未全部向输出释放， 即在阶

段 2 末的电感电流的值等于零。
开关周期为 Ts = Ton + Toff， 利用式 （3-56）， 得到恒定导通时间控制时开关周期

Ts =
Ton

1 -
2Vs sinθn

Vo

（3-57）

开关频率为

fs = 1 - Ts =
1 -

2Vs sinθn
Vo

Ton
（3-58）

上式表明， 单相 Boost 型 PFC 变换器工作在 CRM 时， 在一个工频周期中， 开

关频率 fs 是变化的， 如图 3-25 所示。 当 θ = ωt = π / 2 时， 开关频率 fs 达到最低

值， 即

fs_min =
1 -

2Vs
Vo

Ton
（3-59）

定义归一化开关频率 f*s 为

f*s =
fs

1 / Ton
= 1 -

2Vs sinθn
Vo

（3-60）

占空比为

D =
Ton
Ts

= 1 -
2Vs sinθn

Vo
（3-61）

上式与 CCM 时的占空比式 （3-31） 相同。
图 3-25 给出了开关频率随着输入交流电网电压正弦波形变化的情况。 图 3-25a

中输入交流电压的有效值 Vs = 230V， 输出直流电压 Vo = 400V， 可见在输入交流电

压的峰值时开关频率约为输入交流电压过零时刻的开关频率的五分之一。 图 3-25b
中， 输入交流电压的有效值 Vs = 90V， 输出直流电压 Vo = 400V， 可见在输入交流
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图 3-25　 在 CRM 下开关频率与输入交流瞬时值的关系

电压的峰值时， 开关频率约为输入交流电压过零时刻的开关频率的三分之二。 可

见， 输入电压的有效值愈小， 开关频率 fs的变化范围愈窄。
PFC 变换器的输入交流电流的有效值 Is是直流输出功率 Po、 变换器效率 η 和

输入电压有效值 Vs 的函数。 假定输入功率因数为 1， 输入交流电流的有效值 Is为

Is =
Po
ηVs

（3-62）

如图 3-23 所示， 一个开关周期的电感电流呈三角形， 电感电流峰值的包络线

iL_ PK是电感电流开关周期平均值 iL_ avg的两倍， 即

iL_PK（θ） = 2iL_ avg（θ） （3-63）
在半个工频周期中， 电感电流的开关周期平均值 iL_ avg可以近似为正弦波， 其

有效值为 IL_ avg = Is， 即 iL_ avg可表示为

iL_ avg（θ） = 2Is sinθ （3-64）
将式 （3-64） 代入式 （3-63）， 得到 iL_ PK为

iL_ PK（θ） = 2 2Is sinθ （3-65）
在电感电流达到峰值的时刻， iL_ PK（θn） = ILmax（θn）。 在 θ = θn 时， 由式 （3-65）

得到

iL_ PK（θn） = 2 2Is sinθn （3-66）
重写式 （3-50） 为

iL_ PK（θn） =
2Vs sinθn

L Ton （3-67）

结合式 （3-66） 和式 （3-67）， 得到

Ton =
2IsL
Vs

（3-68）

将式 （3-62） 代入式 （3-68）， 得到

Ton =
2PoL
ηV2

s
（3-69）
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将式 （3-69） 代入式 （3-58）， 得到

fs =
1 -

2Vs sinθn
Vo

2PoL
ηV2

s

=
ηV2

s
2PoL 1 -

2Vs sinθn
Vo

■

■
■

■

■
■ （3-70）

当 θn = π / 2 时， 开关频率达到在半个工频周期中的极小值 fs_ min为

fs_ min =
ηV2

s
2PoL 1 -

2Vs
Vo

■

■
■

■

■
■ （3-71）

假定输出电压 Vo、 输出功率 Po、 变换器效率 η 和电感 L 一定， 开关频率的极

小值 fs_min与输入电压有效值 Vs 有关。 假定输出电压 Vo = 400V， 输入电压有效值

Vs的变化范围为 90 ～ 265V， 图 3-26 给出了开关频率极小值 fs_min与输入电压有效值

图 3-26　 开关频率极小值 fs_min与输入电压

有效值 Vs 关系曲线

Vs 关系曲线， 这里以输入 Vs =
90Vrms时开关频率极小值 fs_min为规

一化基准。
可见，当输入电压有效值 Vs 最

大时， fs_min为最小， 有

f′s_min =
ηV2

s_max
2PoL 1 -

2Vs_max
400

■

■
■

■

■
■

（3-72）
上式可以用于 Boost 型电感值

的设计， 假定最小开关频率已经确

定， 这样可以由下式确定 Boost 型

电感值为

L =
ηV2

s_max
2f′s_minPo

1 -
2Vs_max
400

■

■
■

■

■
■ （3-73）

3. 3. 2　 CRM 单相 Boost 型 PFC变换器的控制

图 3-27 为 CRM 单相 Boost 型 PFC 变换器的控制框图， 也由电压外环和电流内

环构成。 电压外环的作用是控制变换器的输出直流电压， 电流内环作用是使输入电

流波形控制为正弦波， 使输入电流波形跟踪电网电压的波形变化。
图 3-27 中， 输入交流电压 vs经过二极管全桥整流后获得直流电压 vd， 经过电

阻分压后得到一个馒头形波形信号 vd1， 用于 Boost 型电感电流波形控制。 将参考电

压 Vref和 Boost 型变换器的输出电压 Vo 的反馈信号分别送入电压调节器 （VA）， 进

行误差计算， 电压调节器 （VA） 输出 ISM反映了 PFC 变换器需要向负载输出功率

的大小。 由于电压外环的带宽设计得较低， 因此在一个工频周期里， 电压调节器
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图 3-27　 CRM 单相 Boost 型 PFC 变换器的控制框图

VA 输出可视为恒定。 通过乘法器 MP， 将电压调节器 VA 输出的近似直流信号 ISM
与馒头形波形信号 vd1相乘， 得到电流参考信号 iref。 电流参考信号 iref仍保持为馒

头形波形， 跟踪电网瞬时电压波形变化， 只是馒头形波形信号的幅度受到电压调节

器 VA 输出 ISM的调节。
电流控制环采用峰值电流控制， 电流传感器测得的开关管的电流 （或电感电

流）， 一旦达到电流参考信号 iref， 比较器反转， 复位 RS 触发器， 关断开关管。 于

是 Boost 型变换器进入电感电流通过 Boost 型二极管向负载传递能量的阶段， 随着

时间的推移， 电感中的磁能逐步减小， 电感电流也逐步减小， 最后电感电流减小到

零。 一旦电感电流过零以后， 过零检测电路就发出一个脉冲信号， 置位 RS 触发

器， 于是再次开通开关管， 电路进入新的一个开关周期， Boost 型二极管截止， 电

路进入电感储存磁能阶段。 在该阶段， 负载能量仅由输出滤波电容提供， 电感电流

线性上升， 上升的斜率与输入电网电压的瞬时值成正比。 一旦电感电流达到电流参

考信号 iref， 比较器再次反转， 复位 RS 触发器， 于是关断开关管。 图 3-27 中， 通

过在 Boost 型电感上增加一个辅助绕组， 用于电感电流过零检测 （ZCD）。
Boost 型变换器工作在 CRM 下， 电感电流的波形呈三角波， 电感电流波形中的

各三角波峰值跟踪乘法器输出的馒头形波形信号， 也就是跟踪电网电压波形。 这样

电感电流平均值的波形近似为一个正弦波， 并且与输入电压同相位， 达到了功率因

数校正的目的。
CRM 单相 Boost 型 PFC 变换器采用变频控制， 开关频率随输入交流电压和输

出负载的变化， 因此需要依据开关频率变化范围和纹波， 精心设计输入电源侧 EMI
滤波器。

工作在 CCM 下的优点是： 输入电流的纹波会比较小， EMI 滤波器体积也较小，
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变换器中开关管和二极管的电流应力也较小。 CCM 的缺点是： 输入电感值比较大，
而且存在着比较严重的二极管反向恢复问题， 高频工作时存在较大的开关损耗。

DCM 的优缺点正好和 CCM 相反。 其优点是： 输入电感值比较小， 并且不存在

二极管的反向恢复问题。 其缺点是： 输入电流的纹波很大， 需要较大的 EMI 滤波

器， 变换器中开关管和二极管中的峰值电流达到同等功率 CCM 变换器中的两倍以

上， 因此通态损耗较大。
一般来说， DCM 比较适合小功率应用， 如功率在数瓦至数百瓦之间的应用，

而 CCM 比较适合更大的功率应用场合。

3.4　 其他单相 PFC 变换技术

为了提高单相 PFC 变换电路的效率， 出现一些新的电路拓扑和控制方案。

图 3-28　 单相 Boost 型 PFC 变换电路的改进

3. 4. 1　 无桥型 PFC变换电路

在图 3-28a 所示的 CCM 单相 Boost
型 PFC 变换电路中， 在电路工作时， 功

率回路上始终存在三个开关器件的压

降， 造成了较大的导通损耗， 为了降低

这部分损耗， 出现了无桥 PFC 变换电

路， 如图 3-28b 所示。
在无桥 PFC 变换电路中， 功率回路

中导通的开关管减少为两个， 导通压降

也相应减少。 在半个工频周期内， 开关

管 V1 和 V2 中， 仅有一个作为高频开关

使用， 另一个作为工频整流二极管使

用， 可以使用 MOSFET 的体二极管作为

整流管使用， 也可以将 MOSFET 作为同

步整流管使用， 以进一步降低导通损耗。 在传统 PFC 变换器中， 电感在直流侧，
而在无桥 PFC 变换器中电感放置在交流侧。

相对于传统的 Boost 型 PFC 变换器， 无桥 PFC 变换电路存在较大的共模干扰，
在设计 EMI 滤波器需要特别注意。

3. 4. 2　 低频开关 PFC变换电路

图 3-29 给出了低频开关 PFC 变换电路及驱动信号， 开关管 V 在半个工频周期

内仅开通和关断一次， 开关频率仅为市电频率的两倍， 远低于通常 PFC 电路中的

数十至数百千赫的开关频率。 与传统高频 PWM 开关 PFC 电路， 低频开关 PFC 变换
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图 3-29　 低频开关 PFC 变换电路和电路波形

电路的开关损耗显著降低， 而且没有高频的电磁干扰问题， 可以降低对 EMI 滤波

器的要求。
在半个电网周期内， 低频 PFC 的工作过程可以分为四个阶段。
阶段一 （ t0 < t < t1）： 如图 3-30 所示， 开关管 V 关断。 由于输入电压 vi 低于输

出电压 Vo， 全桥式整流器中的二极管均关断， 输入电流 ii 为零， 输出电容 C 放电，
并向负载提供能量。 电路满足以下关系：

ii（ t） = 0

vo（ t） = vo（0）e - t
RLC

{ （3-74）

阶段一的时间间隔 t0 - t1 定义为延迟时间 Td。

图 3-30　 工作阶段一

阶段二 （ t1 < t < t2）： 如图 3-31 所示， 在 t1 时刻， 开关管 V 开通。 加在电感 L
两端的电压为输入电网电压， 即

vL（ t） = vi（ t） = 2Vm sinωt （3-75）
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图 3-31　 工作阶段二

电感 L 处于储存磁能状态， 电感电流上升， 输入电流可以表示为

iin（ t） =
2Vm
ωL （cosωt1 - cosωt） （3-76）

二极管 VD 承受反向电压关断， 输出电容 C 继续放电， 并向负载提供能量。 电

容电压即输出电压 Vo 可以表示为

vo（ t） = vo（0）e - t
RLC （3-77）

阶段二的时间间隔 t2 - t1 定义为导通时间 Ton。
阶段三 （ t2 < t < t3）： 如图 3-32 所示， 在 t2 时刻开关管 V 关断， 二极管 VD 开

通， 电感 L 处于释放磁能状态， 电感电流下降。 电路状态可以用下述微分方程来

描述：

LC
d2 vo（ t）

dt2
+ L
R
dvo（ t）

dt + vo（ t） = 2Vm sin（ωt） （3-78）

图 3-32　 工作阶段三

该微分方程初值可以表示为

vo（ t2） = vo（0）e -
t2

RLC （3-79）
电感电流可以表示为电容电流和负载电流 Io 之和， 即

ii（ t） = C
dvo（ t）

dt +
vo（ t）
RL

（3-80）
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阶段四 （t3 < t < t4）： 如图 3-33 所示， t3 时刻电感磁能释放完毕， 输入电流 ii 为
零， 二极管 VD 关断， 输出电容 C 放电， 并向负载提供能量。 电路满足以下关系：

ii（ t） = 0

vo（ t） = vo（ t3）e
t3 - t
RLC

{ （3-81）

半个工频周期后输出电压可以表示为

vo
T
2

■

■
■

■

■
■ = vo（ t3）e

t3 - T / 2
RLC （3-82）

由于电路工作在稳定状态， 电容在 t0 时刻的值应该等于在 T / 2 时刻的值， 并

且 t3 时刻的输入电流为 0， 故有

ii（ t3） = 0

vo
T
2

■

■
■

■

■
■ = vo（ t3）e

t3 - T / 2
RLC = vo（0）{ （3-83）

图 3-33　 工作阶段四

联立以上方程， 可以解出未知量 vo（0） 和 t3， 由此可推出输入电流 ii和输出电

压 Vo 的方程。 由输入电流方程可以求出输入功率因数和 THD， 首先计算输入电流

的有效值：

Irms = 1
π ∫

π

0
（ ii（ωt））2dωt （3-84）

输入电流的基波成分有效值可由傅里叶公式计算出， 有

I1rms = 1
2

a2
1 + b21 （3-85）

式中， a1 = 1
π ∫

2π

0
ii（ωt）cosωtd （ωt）， b1 = 1

π ∫
2π

0
iisinωtd（ωt）。

THD 和输入功率因数可以通过下式计算：

THD =
Irms

2 - I1rms
2

Irms
（3-86）

PF = 1
1 + THD2

（3-87）
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根据以上计算方法， 利用 MathCAD 软件可以分析不同电路参数， 如延迟时间

Td、 导通时间 Ton、 电感 L 对输入功率因数及输出电压的影响， 从而选择合适的电

路参数。
由于半个工频周期内开关管仅仅开关一次， 当输入电压及输出功率变化范围较

图 3-34　 电感值和功率因数关系曲线 （Td = 1. 6ms，

Ton = 0. 7ms， C = 1. 5mF， Vin（rms） = 230V）

大时， 输出电压很难得到良好

的约束， 电压波动范围较大，
不利于后级 DC-DC 变换器的设

计及效率优化。 同时需要一个

较大的电感 L， 以改善输入电流

质量。 以一个 500W 低频 PFC 电

路为例， 图 3-34 给出了电感值

和功率因数的关系曲线。 由该

曲线可知， 在该图所给的工作

条件下， 为了使满载时功率因

数大于 0. 9， 电感值至少应大于

24mH。 由此可见， 低频 PFC 中

所需电感值远远大于传统的高频 PFC， 这也是低频 PFC 的主要缺陷。

3. 4. 3　 窗口控制 PFC变换电路

假设 PFC 电路的输入功率因数为 1， 则输入电压和输入电流为同相位的正弦

波， 可以表示为

vi（ t） = Vmsinωt
ii（ t） = Imsinωt

{ （3-88）

根据功率平衡， 可以得到输入功率 Pi、 输出功率 Po之间的关系如下：

Pi =
Vm Im
2 = Po / η （3-89）

式中， η 为变换器的效率。 如果忽略变换电路中损耗， Pi≈Po。
PFC 电路瞬时输入功率可以表示为

pi（ t） = Vm Imsin2ωt =
Vm Im
2 1 - cos（2ωt）[ ] = Po 1 - cos（2ωt）[ ] （3-90）

如图 3-35 所示， 瞬时输入功率并不是恒定不变， 而是以两倍工频频率脉动，
其中主要的功率传递区域出现在图阴影区域。 该区域传递的功率可计算为

pshadow（ t） = 1
π ∫

3π
4

π
4
pi（ωt）d（ωt） = 1

π ∫
3π
4

π
4
Po[1 - cos（2ωt）]d（ωt） = 81. 8% Po

（3-91）
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图 3-35　 PFC 电路输入功率分析

可见大部分功率在 [π / 4， 3π / 4] 区间， 大部分损耗也产生在这个区域， 降

低该区域的开关频率可以有效地降低开关损耗。 根据以上分析出现了一种新颖的窗

口控制技术。

图 3-36　 功率因数校正变换电路窗口控制概念

图 3-36 所示为 PFC 变换电路窗口控制概念， 其中 T 为电网周期， W 为窗口区

域宽度。 从对 PFC 输入功率特点分析可知， 在半个电网周期内， 能量主要在中间

电网电压较大的区域 （图 3-36 所示的阴影区域） 传递， 这一区间的 MOSFET 损耗

也占据了全部损耗的较大比例， 因此在这一区域降低开关频率可以有效地降低开关

损耗。 为了防止形成音频噪声， 这里最低频率不能低于 20kHz； 而在电网半波的两

侧部分， 传递功率较小， MOSFET 损耗较小， 而此时较低的开关频率难以很好地跟

踪正弦参考信号， 容易形成过零点畸变， 降低功率因数， 因此在这个区域需要使用

较高的开关频率 （如 100kHz）， 以获得较高的功率因数。
窗口区域的宽度 W 是窗口控制中最为重要的参数， 窗口宽度直接影响着电路

效率和功率因数。 很明显， 窗口宽度越大， 电路效率越高， 但是电流纹波变大， 输

入功率因数会降低。 实际电路中， 往往对功率因数的大小有着不同的要求， 因此可
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图 3-37　 窗口 PFC 变换电路实现方式

以根据对功率因数的要求来选择符

合条件的窗口宽度。
图 3-37 给出了窗口控制功率

因数校正变换电路实现方式。 首先

采样输入电压正弦半波 Vd， 并将其

经过低通滤波后得到直流成分 Vff，
然后将采样得到的输入电压正弦半

波信号 Vdd与该直流成分 Vff比较得

到窗口控制信号 VEWC。 由于采用

输入电压正弦半波信号与其直流成

分比较得到窗口控制信号， 在不同

电网输入电压下， 两者始终可以保

持恒定比例， 因此窗口控制信号可

以不受电网输入电压变化的影响。
通过窗口控制信号 VEWC控制 MOS-
FET （V1） 的通或断， 改变 UC3854 的外接电容， 实现在 UC3854 的两种振荡频率

之间的切换。

3.5　 本章小结

在传统整流器与输出直流负载之间引入电力电子开关器件， 通过对电力电子开

关器件的 PWM 控制， 使得网侧输入功率因数近似为 1， 达到 PFC 的目的。 CCM 单

相 Boost 型 PFC 变换器具有电力电子器件利用率高、 导通损耗小、 电网侧电流连续

和电磁干扰小等特点。 CRM 单相 Boost 型 PFC 变换器， 消除了反向二极管恢复问

题， 具有开关损耗小的特点， 但导通损耗较大。 如果进一步结合交错并联技术， 可

以减少滤波电感。 采用无桥型 PFC 变换电路， 可以进一步减少电力电子开关器件

的导通损耗， 提升变换器效率， 但需解决电磁兼容问题。 对功率因数要求不是很高

的场合， 可以采用低频开关 PFC 变换电路或窗口控制 PFC 变换电路， 以提升变换

效率。
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第 4 章　 三相有源功率因数校正

单相 PFC 变换器主要适用于小功率场合， 在中大功率场合， 需要三相 PFC 技

术。 三相 PFC 的电路拓扑较多， 本章重点介绍三相单开关 Boost 型 PFC 电路， 并对

三相六开关 PFC 电路原理做简要介绍。 最后， 对其他的三相 PFC 电路作简要介绍。

4.1　 三相单开关 Boost 型 PFC 电路及控制

将单相 Boost 型 PFC 电路延伸至三相电路， 得到三相单开关 Boost 型 PFC 电路

图 4-1　 三相单开关 Boost 型 PFC 电路

如图 4-1 所示。 它由三相二极管

整流桥和 Boost 型电路组合而成，
在单相 Boost 型 PFC 电路中 Boost
电感一般在二极管整流桥的直流

侧， 而在三相单开关 Boost 型

PFC 电路中， Boost 电感在二极管

整流桥的交流侧。

4. 1. 1　 工作原理

假设三相单开关 Boost 型 PFC 电路工作于电感电流断续模式， 而且输入三相电

网电压对称， 输入三相电网电压可表示为

vsa t（ ） = 2Vssinωt

vsb t（ ） = 2Vssin ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■

vsc t（ ） = 2Vssin ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■■

（4-1）

三相电网电压波形如图 4-2 所示， 根据三相电网电压的极性， 可以将一个工频

周期划分为 6 个扇区。 由于三相单开关 Boost 型 PFC 电路的 6 个扇区中的工作过程

类似， 下面以扇区Ⅱ为例加以介绍。
在扇区Ⅱ， 三相输入电压中 a 相输入电压 vsa的绝对值最大， a 相输入电压的极

性为正， b 相、 c 相输入电压的极性均为负。
假定图 4-1 所示的三相单开关 Boost 型 PFC 电路中， 开关 V 采用恒定开关频率

控制， 占空比为 D， 电路在扇区Ⅱ中的一个开关周期的工作波形如图 4-3 所示。 由

于开关频率 fs 远大于电网电压频率 f， 因此在一个开关周期中可以近似认为三相输



入电压 vsa， vsb， vsc为恒定。 一个开关周期可以划分为四个工作阶段， 下面对各阶

段进行逐一分析。 在下面的阶段分析中， 为简化分析， 假定电力电子器件均为理想

开关器件。

图 4-2　 三相电网电压波形及扇区划分

　
图 4-3　 三相单开关 Boost 型 PFC 电路

一个开关周期的工作波形

1. 阶段 1 （ t0 < t < t1）： 电感储存磁能阶段

如图 4-3 所示， 在 t0 < t < t1区间内， 开关管 V 的驱动信号 vg > 0， 开关管 V 导

通， 二极管 VDo 承受反压而关断。 在该阶段， 三相输入电压中， a 相输入电压 vsa
的绝对值最大， 而且 vsa > 0， vsb < 0， vsc < 0， 可以证明三相整流桥中， VD1、 VD2

和 VD6 导通， 阶段 1 的等效电路如图 4-4a 所示。 可见三相输入电压分别连接三个

图 4-4　 DCM 下电路各工作阶段等效电路
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电感， 而三个电感的另一端通过开关管 V 而被连接在一起。 本阶段中， 三个电感

处于储存磁能阶段， 而输出部分与输入电源分离， 电网中断对负载供电， 负载电流

由储存在 Co 中的能量维持。
由图 4-4a 可得

vsa - L
dia
dt = vNO

vsb - L
dib
dt = vNO

vsc - L
dic
dt = vNO

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（4-2）

式中， vNO为参考点 N 与输入电源中点 O 之间的电压。
将式 （4-2） 中三式相加， 得

vNO = 1
3 vsa + vsb + vsc（ ） - L

3
dia
dt +

dib
dt +

dic
dt

■

■
■

■

■
■ （4-3）

由于三相输入电压对称和输入电流满足基尔荷夫电流定律 （KCL）， 可得

vsa + vsb + vsc = 0
ia + ib + ic = 0{ （4-4）

将式 （4-4） 代入式 （4-3）， 得到

vNO = 0 （4-5）
将式 （4-5） 代入式 （4-2）， 得到

dia
dt =

vsa
L

dib
dt =

vsb
L

dic
dt =

vsc
L

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（4-6）

将式 （4-1） 代入式 （4-6）， 得到各相电感电流变化率为

dia
dt =

2Vs
L sinωt

dib
dt =

2Vs
L sin ωt - 2π

3
■

■
■

■

■
■

dic
dt =

2Vs
L sin ωt + 2π

3
■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■
■

■
■
■
■

（4-7）

上式表明， 阶段 1 各相电感电流的上升率分别与对应相的电压瞬时值成正比。
由于开关周期比工频周期短得多， 因此在一个开关周期中， 可以认为输入电压恒

定。 在该阶段， 各相电流从零开始线性增加。 在阶段 1 末， 即 t = t1 = t0 + DTs， 三
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相电感电流的绝对值分别达到各自的最大值， 它们也是每个开关周期中各相电流所

能达到的峰值。 由式 （4-7）， 可以得到 a 相电感电流的峰值 iap为

iap≈
dia
dt DTs =

vsa
L DTs =

2DTsVs
L sinωt0 （4-8）

上式表明， 在占空比和开关周期一定时， a 相电感电流的峰值 iap与 a 相电压的

瞬时值成正比。 对于 b 相、 c 相可以得到类似结果， b 相电感电流的峰值 ibp为

ibp≈
dib
dt DTs =

vsb
L DTs （4-9）

c 相电感电流的峰值 icp为

icp≈
dic
dt DTs =

vsc
L DTs （4-10）

2. 阶段 2 （ t1 < t < t2）： 电感电流下降第一阶段

如图 4-3 所示， 当 t = t1时， 开关管 V 关断， 由于电感电流不能突变， 三相整

流桥中二极管 VD1、 VD2 和 VD6 保持导通， 而且电感电流将通过二极管 VDo 续流，
阶段 2 的等效电路如图 4-4b 所示。 在此阶段， 三相电感 L 和输入电源一起向负载

输送能量。 根据图 4-4b 的等效电路， 可得

L dia
dt -

dic
dt

■

■
■

■

■
■ = vsa - vsc - Vo

L dia
dt -

dib
dt

■

■
■

■

■
■ = vsa - vsb - Vo

L dic
dt -

dib
dt

■

■
■

■

■
■ = vsc - vsb

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（4-11）

将式 （4-11） 中的前两式相加， 得

L 2
dia
dt -

d（ ib + ic）
dt

■

■
■

■

■
■ = 2vsa - （vsb + vsc） - 2Vo （4-12）

利用式 （4-4） 化简上式， 得到

dia
dt = 1

L vsa -
2Vo
3

■

■
■

■

■
■ （4-13）

类似地， 可以推得其他两相电感电流在阶段 2 的变化率， 将三相合写如下：
dia
dt = 1

L vsa -
2Vo
3

■

■
■

■

■
■

dib
dt = 1

L vsb +
Vo
3

■

■
■

■

■
■

dic
dt = 1

L vsc +
Vo
3

■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（4-14）

在阶段 2， 各相电感向输出负载释放磁能， 电感电流绝对值下降， 下降速率与
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输出电压和各相电压有关。 如图 4-2 所示， 在扇区Ⅱ的前 1 / 2 区间中， 即 π / 3， π /
2 区间， 由于 c 相电压瞬时值的绝对值最小， 根据式 （4-10）， 阶段 1 末， c 相电感

电流所能达到的峰值最小， 即 c 相电感储能最少， 因此在阶段 2 中， c 相电感电流

最先下降为零； 同理， 对于扇区Ⅱ的后 1 / 2 区间中， 即 π / 2， 2π / 3 区间， 在阶段 2
中， b 相电感电流绝对值最先下降为零。 一旦 b 相电感电流或 c 相电感电流下降为

零， 阶段 2 结束。 下面以开关周期处于扇区Ⅱ的 π / 2， 2π / 3 区间进行分析。
由式 （4-14）， 可以推得在阶段 2 中 b 相电流 ib 的表达式

ib（ t） = ibp + 1
L vsb +

Vo
3

■

■
■

■

■
■（ t - t1） （4-15）

在扇区Ⅱ的后 1 / 2 区间中， 即 [π / 2， 2π / 3]， 阶段 2 的持续时间 T2 即为 b 相

电流由其最大值 ibp下降为零所需的时间。 由式 （4-15）， 并结合式 （4-9） 得到阶

段 2 的持续时间 T2 为

T2 = t2 - t1 = -
Libp

vsb +
Vo
3

= -
vsbDTs

vsb +
Vo
3

（4-16）

由式 （4-14）， 在阶段 2， a 相电流 ia 可以表示为

ia（ t） = iap + 1
L vsa -

2Vo
3

■

■
■

■

■
■（ t - t1） （4-17）

阶段 2 末的 a 相电流为

ia（ t2） = iap + 1
L vsa -

2Vo
3

■

■
■

■

■
■T2 （4-18）

将式 （4-8） 和式 （4-16） 代入式 （4-18）， 得到

ia（ t2） =
vsa
L DTs -

1
L vsa -

2Vo
3

■

■
■

■

■
■
vsbDTs

vsb +
Vo
3

=
VoDTs
3L ·

vsa + 2vsb

vsb +
Vo
3

（4-19）

在阶段 2， c 相电流 ic 可以表示为

ic（ t） = icp + 1
L vsc +

Vo
3

■

■
■

■

■
■（ t - t1） （4-20）

由式 （4-4） 得到

ic（ t） = - ia（ t） - ib（ t） （4-21）
阶段 2 末的 c 相电流为

ic（ t2） = - ia（ t2） - ib（ t2） = - ia（ t2） （4-22）
3. 阶段 3 （ t2 < t < t3）： 电感电流下降第二阶段

阶段 3 的等效电路有两种： 如果开关周期处于扇区Ⅱ的前 1 / 2 区间中， 即 π /
3， π / 2 区间， 在阶段 2 中， c 相电感电流绝对值最先下降为零； 如果开关周期处

于扇区Ⅱ的后 1 / 2 区间中， 即处于 π / 2， 2π / 3 中， 在阶段 2 中 b 相电感电流绝对
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值最先下降为零。 现在假定开关周期处于扇区Ⅱ的后 1 / 2 区间中， 于是在阶段 2 中

b 相电感电流绝对值最先下降为零， 于是阶段 2 结束， 得到阶段 3 的等效电路如图

4-4c 所示。 在阶段 3 中， 二极管 VD6 关断， 而且输入 b 相电流 ib = 0， 三相整流桥

中只有二极管 VD1 和 VD2 导通， 由图 4-4c 可以得到

L dia
dt -

dic
dt

■

■
■

■

■
■ = vsa - vsc - Vo

ib = 0
ia = - ic

■

■

■

■
■■

■
■

（4-23）

解得

dia
dt =

vsa - vsc - Vo
2L

ib = 0
dic
dt = -

vsa - vsc - Vo
2L

■

■

■

■
■
■

■
■
■

（4-24）

可见， 在阶段 3 中， 电感电流下降率与输入电压和输出电压有关。 式 （4-24）
只适用于 [π / 2， 2π / 3] 区间， 对于其他区间也可类似推导。

根据式 （4-24）， 可以得到阶段 3 的 a 相电流为

ia（ t） = ia（ t2） +
vsa - vsc - Vo

2L （ t - t2） （4-25）

当 a 相电流下降到零时， 阶段 3 结束。 由上式得到阶段 3 的持续时间为

T3 = t3 - t2 = -
2Lia（ t2）

vsa - vsc - Vo
（4-26）

将式 （4-19） 代入式 （4-26）， 得到

T3 = t3 - t2 = - 2L
vsa - vsc - Vo

·
VoDTs
3L

vsa + 2vsb

vsb +
Vo
3

= -
2VoDTs

3 ·
vsa + 2vsb

（vsa - vsc - Vo）（vsb +
Vo
3 ）

（4-27）
4. 阶段 4 （ t3 < t < t4）： 断流阶段

在阶段 3 中， a 相和 c 相电流方向相反但大小相等， 同时下降。 一旦 a 相或 c 相

电流下降为零， 阶段 3 即告结束， 而后进入阶段 4。 在阶段 4， 三相整流桥中所有二

极管均截止， 开关管 V 和 VDo 也关断， 输入三相电感电流都为零， 成为断流模式，
阶段 4 的等效电路如图 4-4d 所示。 负载与电源脱离， 负载由 Co 放电电流维持。

三相单开关 PFC 电路开关频率远高于电网频率， 在一个开关周期内， 输入电

压瞬时值可近似认为不变。 在开关管导通期间， 即在阶段 1 中加在三个 Boost 电感

上的电压分别为各相的相电压， 各电感电流线性上升， 在这期间， 各相的电流峰值

正比于对应各相相电压瞬时值。 但在开关管关断的阶段 2 和阶段 3 中， 加在输入各
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电感上的电压由输出电压与相电压瞬时值共同决定， 因而电感上的电流平均值与输

入电压瞬时值不再满足线性关系， 电流也就产生了畸变。 根据以上开关周期的分

析， 可以得出输入相电流的开关周期平均值的表达式。
以 a 相为例， 当开关周期处于扇区Ⅱ的 [π / 2， 2π / 3] 区间时， 一个开关周期

的 a 相电流如图 4-3 所示， a 相电流的开关周期平均值为

ia = 1
Ts
∫
t +Ts

t

i（τ）dτ = 1
Ts
∫
t　　 1

t0

i（τ）dτ + ∫
t　　 2

t1

i（τ）dτ∫
t　　 3

t2

i（τ）dτ（ ） （4-28）

积分用求面积替代， 则有

ia = 1
Ts
∫
t +Ts

t

i（τ）dτ = 1
Ts

iapDTs
2 +

[ iap + ia（ t2）]T2
2 +

ia（ t2）T3
2

■

■
■

■

■
■

≈1
Ts

iap
2 （DTs + T2 + T3）

■

■
■

■

■
■ （4-29）

将式 （4-8）、 式 （4-16）、 式 （4-27） 代入式 （4-29）， 化简得到

ia =
VoD2Ts

2L ·
Vovsa + 3vsavsb

（Vo - vsa + vsc）（Vo + 3vsb）
（4-30）

将式 （4-7） 代入式 （4-30）， 化简得

ia =
VoD2

2Lfs
·

Msin（ωt） + 3sin（ωt）sin ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■

M - sin（ωt） + sin ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■[ ] M + 3sin ωt - 2π

3
■

■
■

■

■
■[ ]

（4-31）

式中， M 为输出直流电压和输入交流电压峰值之比， 即整流输出电压增益。

M =
Vo

2Vs
（4-32）

同理， 可以求得 a 相电流在其他区间内的表达式， 考虑到 a 相电流为 1 / 4 工频

周期对称， 因此则需写出 [0， π / 2] 区间 a 相电流的开关周期平均值的表达式。 a
相电流的开关周期平均值的表达式如下：

ia（ωt） =

VoD2

2Lfs
sinωt

M - 3sinωt　 　 0≤ωt≤π
6

■

■
■

■

■
■

VoD2

2Lfs

Msinωt + 3
2 sin 2ωt - 2π

3
■

■
■

■

■
■

M - 3sin ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■[ ] M - 3sin ωt + π

6
■

■
■

■

■
■[ ]

　 　 π
6 ≤ωt≤π

3
■

■
■

■

■
■

VoD2

2Lfs

Msinωt + 3sin 2ωt + π
3

■

■
■

■

■
■

M + 3sin ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■[ ] M - 3sin ωt + π

6
■

■
■

■

■
■[ ]

　 　 π
3 ≤ωt≤π

2
■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■
■
■
■

■
■
■
■
■
■

（4-33）
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定义归一化的输入相电流为

i*a（ωt） =
ia（ωt）

ia
π
2

■

■
■

■

■
■

（4-34）

由式 （4-33） 可见， 输入相电流波形与整流输出电压增益有关。 图 4-5 给出归

一化的输入相电流波形与整流输出电压增益的关系。 从图可知， 整流输出电压增益

M 越大， 电流波形正弦度越好。 原因是： 整流输出电压增益 M 越大， 可以缩短一

个开关周期中电流下降模式所占用的时间 T2 和 T3， 削弱输入电流开关周期平均值

对输出电压的非线性依赖关系， 从而可以减小电流畸变。 图 4-6 是各次谐波幅值与

整流输出电压增益 M 的关系。

图 4-5　 电流波形与整流输出

电压增益 M 关系

图 4-6　 各次谐波幅值与整流输出

电压增益 M 的关系

从上面的分析可知， 为了减小网侧输入电流的畸变， 需要提高输出电压， 但提

高输出电压将增大电路中开关管的电压应力， 同时使得后级的电力电子变换器的输

入电压升高。
三相单开关 Boost 型 PFC 电路的优点是： 仅使用一只开关管， 电路和控制简

单； 由于电路工作在 DCM 下， Boost 二极管 VDo 不存在反向恢复问题， 且开关管

在零电流下开通， 开通损耗较小。 但是， 三相单开关 Boost 型 PFC 电路工作在 DCM
时存在输入电流 THD 较大的问题， 需要有较大的电源侧 EMI 滤波器。 三相单开关

Boost 型 PFC 电路一般应用于输出功率小于 10kW 场合， 并且对输入电流 THD 要求

不高的场合。

4. 1. 2　 三相单开关 PFC电路的控制

三相单开关 PFC 电路的控制如图 4-7 所示。 控制环路中， 只有一个电压环，
输出电压与参考电压的误差经过 PI 调节器后的控制信号与三角波比较， 获得 PWM
信号控制开关管 V 的导通或关断。

为了减小输入电流的 THD 值， 可以使用注入谐波的方法来实现开关管的脉宽
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　 图 4-7　 三相单开关 PFC 电路的控制

微调， 从而减小电流 THD 值。 谐

波注入法主要是通过注入 6 次谐波

来抑制输入电流谐波。 6 次谐波注

入使开关管导通比变为

d（ t） = D 1 +msin 6ωt + 3π
2

■

■
■

■

■
■[ ]

（4-35）
式中， m 为调制比， 0 <m < 1。

由图 4-6 可知， 输入电流谐波

中 5 次谐波占主导地位， 略去 5 次

以上谐波时， 三相电流可近似为

ia = I1 sin ωt（ ） + I5 sin 5ωt + π（ ）

ib = I1 sin ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■ + I5 sin 5ωt - π

3
■

■
■

■

■
■

ic = I1 sin ωt - 4π
3

■

■
■

■

■
■ + I5 sin 5ωt + π

3
■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■■

（4-36）

把式 （4-35） 代入式 （4-33） 中的 D， 并忽略 m2 和高于 7 次的谐波， 化简后可得到

i′a = I1 sinωt + I5 -mI1（ ）sin 5ωt + π（ ） -mI1 sin 7ωt（ ）

i′b = I1 sin ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■ + I5 -mI1（ ）sin 5ωt - π

3
■

■
■

■

■
■ -mI1 sin 7ωt - 2π

3
■

■
■

■

■
■

i′c = I1 sin ωt - 4π
3

■

■
■

■

■
■ + I5 -mI1（ ）sin 5ωt + π

3
■

■
■

■

■
■ -mI1 sin 7ωt - 4π

3
■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■■

（4-37）

由此可见， 注入 6 次谐波时， 可以减小 5 次谐波， 但同时也增大了 7 次谐波。
谐波注入法的控制框图如图 4-8 所示。

图 4-8　 谐波注入法控制框图
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4.2　 三相六开关 PFC 电路及控制

三相六开关电压型 PWM 整流电路如图 4-9 所示， 主电路和三相逆变器时是一

样的。 达到稳态时， 输出直流电压不变， 如果三相桥臂开关按照正弦波脉宽调制

（SPWM） 或者空间矢量调制 （SVM）， PWM 整流电路交流侧电压是可控三相电压

源 via、 vib和 vic， 它和输入三相电网电压共同作用于输入电感。 适当控制 PWM 整

流电路交流侧的电压 via、 vib和 vic的幅值和相位， 就可以调节从三相电源 vsa、 vsb和
vsc取得的有功功率和无功功率的大小和方向。 显然， 对于功率因数校正的应用场

合， 要求无功功率应控制为零， 有功功率能够可调， 以满足 PWM 整流电路负载的

要求， 另外直流电压能够稳定调节。

图 4-9　 三相电压型 PWM 整流器主电路

为了简化讨论， 假设 PWM 整流电路的输入电网电压三相对称， 可表示为

vsa t（ ） = 2Vssinωt

vsb t（ ） = 2Vssin ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■

vsc t（ ） = 2Vssin ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■■

（4-38）

假设所有开关器件为理想器件， 交流侧各相电阻、 电感参数相同， 即 La =
Lb = Lc = L， Ra = Rb = Rc = R。

图 4-10b 为三相电压型 PWM 整流器在 SPWM 控制下的典型工作波形。 图中三

相调制信号分别为

vma t（ ） = 2Vmsin ωt - δ（ ）

vmb t（ ） = 2Vmsin ωt - δ - 2π
3

■

■
■

■

■
■

vmc t（ ） = 2Vmsin ωt - δ + 2π
3

■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■■

（4-39）
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上式表明， 各相正弦波调制信号的频率与电网电压的频率相同， 但相位滞后于

电网一个角度 δ。
图 4-10b 所示的载波信号 vc， 是对称三角波， 其幅值为 Vcm， 重复频率为 fs。

幅度调制比定义为

m =
2Vm
Vcm

（4-40）

频率调制比定义为

K =
fs
f （4-41）

各相开关管驱动脉冲信号由载波信号与调制信号的交点决定， 如图 4-10c 所

示。 由图可见， 开关管驱动脉冲具有以下特征：
1） 各相桥臂上、 下开关管的驱动脉冲信号在相位上互补；
2） 占空比由幅度调制比 m 决定；
3） 任何时刻， 整流桥中总有三个驱动脉冲信号处于高电平， 即桥中有三个开

关管处于导通状态。

图 4-10　 三相电压型 PWM 整流器工作波形

将三相整流桥开关函数定义为

Sk =
1 上管导通，下管关断

- 1 上管关断，下管导通{ 　 （k = a，b，c） （4-42）

可以推得整流器交流侧相电压表达式为

v′ik = Sk -
Sa + Sb + Sc

3
■

■
■

■

■
■Vo （4-43）
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根据上式和图 4-10c 可计算三相桥交流侧 a 相电压 v′ia（ t） 波形， 如图 4-10d 所

示。 图中， via（ t） 为三相桥交流侧 a 相电压基波分量， 它对应调制信号 vma， 可以

表示为

via t（ ） = 2Visin ωt - δ（ ） （4-44）
通过对 PWM 整流电路中开关的 SPWM 或者 SVM 控制， PWM 整流电路交流侧

电压的基波幅值和相位可调， 如果忽略谐波成分， 可以表示为

via t（ ） = 2Visin ωt - δ（ ）

vib t（ ） = 2Visin ωt - δ - 2π / 3（ ）

vic t（ ） = 2Visin ωt - δ + 2π / 3（ ）

■

■

■

■
■

■
■

（4-45）

图 4-11　 三相 PWM 整流器交流

基波等效电路

式中， δ 是 PWM 整流电路交流侧电压的基波滞

后于网侧输入电压的角度。
用三相电压源 via、 vib和 vic代替图 4-9 中的

点画线框的部分， 可得到三相 PWM 整流器的

交流基波等效电路， 如图 4-11 所示。
由于图 4-11 所示的等效电路三相对称， 这

样三相交流电流也对称， 三相交流电流可以表

示为

isa t（ ） = 2Iscos ωt - φ（ ）

isb t（ ） = 2Iscos ωt - φ - 2π / 3（ ）

isc t（ ） = 2Iscos ωt - φ + 2π / 3（ ）

■

■

■

■
■

■
■

（4-46）

式 （4-46） 中， 基波功率因数角 φ 是整流器输入电流滞后于网侧输入电压的

图 4-12　 三相 PWM 整流器交流基波

等效电路的相量图

角度。 对于 PWM 整流电路， 希望 φ = 0。 以

整流器 a 相为例， 如果忽略电阻 R， 则整流

器 a 相电压与电流相量关系如图 4-12 所示，

a 相电网侧输入电压相量 V·sa、 电网侧输入

电流相量 I·sa和整流器交流侧基波电压相量

V·ia的相量关系为

V·sa = V·ia + jXI·sa （4-47）
式中， X = ωL。 图 4-12a 所示为基波功率因

数角 φ > 0°时， 三相 PWM 整流器交流基波

等效电路的相量图。 图 4-12b 所示为基波功

率因数角 φ = 0°时三相 PWM 整流器交流基

波等效电路的相量图。
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输入电流相量 I·sa为

I·sa =
V·sa - V·ia

jX =
2Vs - 2Vie - jδ

jX =
2Vs - 2Vi（cosδ - jsinδ）

jX

=
2Visinδ - j 2（Vs - Vicosδ）

X （4-48）

输入电流相量 I·sa的有功分量为

I·P =
2Visinδ
X （4-49）

输入电流相量 I·sa的无功分量为

I·Q =
2（Vs - Vicosδ）

X （4-50）

在对称系统中， 电网流入 PWM 整流器有功功率和无功功率分别为

P = 3VsVisinδ / X

Q = 3Vs
Vs - Vicosδ

X

■

■

■

■■

■■
（4-51）

由于 PWM 整流器的基波输入功率因数角 δ 一般较小， 即 δ≪π/ 2， 因此式 （4-
51） 可以近似为

P = 3VsViaδ / X

Q = 3VsIssinφ = 3Vs
Vs - Vi

X

■

■

■

■■

■■
（4-52）

有功功率与基波输入功率因数角 δ 成正比， 即输入功率随着基波输入功率因数

角 δ 的增加而增加； 当基波输入功率因数角 δ 为正时， PWM 整流器从电网吸收功

率； 当基波输入功率因数角 δ 为负时， PWM 整流器向电网发出功率。 无功功率与

电源电压与 PWM 整流器交流侧基波电压有效值之差值 Vs - Vi成正比。 当Vs - Vi为

正时， PWM 整流器从电网吸收感性无功功率； 当 Vs - Vi为负时， PWM 整流器从电

网吸收容性无功功率。 如果电源电压一定， 随着 PWM 整流器交流侧基波电压有效

值增加， 输入无功功率减少。
为了实现功率因数校正， 因此希望无功功率 Q = 0， 使基波功率因数角 φ = 0，

如图 4-12b 所示。 通过控制基波输入功率因数角 δ， 调节输入有功功率的大小。

4.3　 其他三相 PFC 电路

4. 3. 1　 三相双开关 PFC电路

图 4-13 所示的电路中， 由 Y 联结的三个电容构成电源的中点， 并连接至输出
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图 4-13　 三相双开关三电平 PFC 电路及控制框图

直流的中点， 该电路实际上由两

个 Boost 型变换电路在输出端串联

组成。 该电路通过开关 V1 和 V2

分别控制正向电压最大相和负向

电压绝对值最大相的输入电流，
以实现功率因数校正的目的。 为

了保证输出直流的中点， 设计了

中点电压平衡控制电路， PI 调节

器用于输出中点电压平衡控制，
以保证电压 VC1和 VC2相等。 另外

有两个级联式双环调节环路， 分

别用于上 Boost 型变换电路和下

Boost 型变换电路的控制。 电路的

优点： 开关管数量较少； 开关管

所承受的电压只有输出电压的一

半， 这就可以选择耐压低而开关速度快的开关管， 如 MOSFET。 这样有利于减小开

关损耗， 提高开关频率， 减少输入滤波电感体积。 电路工作在 CCM 下， 与单开关

三相 PFC 电路比较， 前端的 EMI 滤波器较小。 该电路的缺点： 输入功率因数低，
输入电流的 THD 较大。

4. 3. 2　 三相三开关三电平 PFC电路

三相三开关三电平 PFC 电路如图 4-14 所示， 其中开关管 V1、 V2、 V3 是双向

图 4-14　 三相三开关三电平 PFC 电路

开关。 由于电路的对称性， 可以认为

电容中点电位 VM 与电网中点的电位近

似相同， 通过开关管 V1、 V2、 V3 可分

别控制对应交流输入电感的电流。 开

关管导通时， 对应输入相电流绝对值

增大。 开关管关断时对应相桥臂上臂

二极管或下臂二极管导通 （电流为正

时， 上臂二极管导通； 电流为负时，
下臂二极管导通）， 在输出电压的作用下， 对应相电感中的电流减小。 该电路的输

入相电流的控制可以采用空间矢量调制 （SVM） 法。
图 4-14 中双向开关用一只 MOSFET 和四只整流二极管组成的整流桥相连接构

成， 就形成了维也纳整流器， 如图 4-15 所示。 这种电路的优点是开关管所承受的

电压只有输出电压的一半， 因此可采用 MOSFET。 此外输入电流 THD 小， 电路的

功率变换效率高。 缺点是需要使用的器件数量多。
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图 4-15　 维也纳整流电路

4. 3. 3　 电流型三相 PFC电路

电流型三相 PFC 电路利用电感 Ldc作为储能元件， 如图 4-16 所示。 电流型三相

PFC 电路具有 Buck 型变换器的结构， 因此其输出直流电压总是低于输入线电压的

幅值。 交流侧通常安装吸收电容， 吸收电容吸收开关管换流过程中的在交流侧电感

中的能量， 抑制开关管上的电压过冲。 直流侧的储能元件为一个大电感， 使直流侧

呈现电流源的特性。 要求三相桥中的开关器件具有反向阻断能力， 如果开关管没有

反向阻断能力， 如 MOSFET、 IGBT， 需要通过外部串联二极管构成。

图 4-16　 电流型三相 PFC 电路

电流型三相 PFC 电路的优点是可以实现较低的电压输出， 并且由于输出电感

的存在， 没有桥臂直通的问题， 电路的过电流保护方便。 缺点是输入相电流不连

续， 输入 EMI 滤波器较大。 输出滤波电感的体积、 重量和损耗都较大。 另外， 如

果所用的开关管没有反向阻断能力， 通过外串二极管， 增加了通态损耗。

4.4　 本章小结

三相 PFC 电路主要面向 10kW 到数百千瓦， 甚至数兆瓦的应用场合。 根据电路

中所用功率开关管的数量， 可以分为单开关、 2 开关、 3 开关、 6 开关 PFC 电路。
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电路的性能也随着开关管的数量的增加也变得更为理想。 在三相 PFC 电路中， 由

于维也纳 PFC 电路和 6 开关 PFC 电路具有较理想的功率因数校正特性， 而获得广

泛的应用。
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第 5 章　 三相六开关电压型 PWM 整流器的控制

PWM 整流器由于其具有对电网污染小的特点， 在工业界得到越来越广泛的应用。
在中大功率场合， 三相六开关桥式电路是一种较合适的 PWM 整流器拓扑， 该电路为

电压型升压变换器， 每一桥臂都有两个全控型开关管， 控制自由度较高， 具有网侧电

流单位功率因数、 电流 THD 较小和变换器能量双向流动的特点。 本章详细论述了三

相三线和三相四线六开关电压型 PWM 整流器的数学模型和控制方法， 同时对三相交

流系统的锁相技术以及电网不平衡条件下三相 PWM 整流器控制进行了分析。

5. 1　 三相三线 PWM 整流器原理分析

5. 1. 1　 三相三线 PWM 整流器的工作原理

三相三线 PWM 整流器电路如图 5-1 所示。 图 5-1 中， V1 ～ V6 为主开关管， 三

图 5-1　 三相三线 PWM 整流器电路原理图

相电网电压和网侧输入电流瞬时

值分别表示为 vsa、 vsb、 vsc 和 ia、
ib、 ic， O 点为交流电压参考点；
L 和 R 表示滤波电感及其寄生电阻

和线路电阻值， C 表示整流器输

出直流滤波电容， idc和 iL 分别表

示开关侧直流母线电流和负载侧

直流母线电流， vdc表示直流母线

电压， N 点表示直流母线参考点，
RL表示整流器输出负载。 设开关

管是理想开关器件， 可以列出三

相三线 PWM 整流器的基本方程为

vsa - L
dia
dt - iaR - S*

a vdc = vNO

vsb - L
dib
dt - ibR - S*

bvdc = vNO

vsc - L
dic
dt - icR - S*

c vdc = vNO

C
dvdc
dt = idc - iL = S*

a ia + S*
b ib + S*

c ic -
vdc
RL

■

■

■

■
■
■
■■

■
■
■
■■

（5-1）



式中， S*
a 、 S*

b 、 S*
c 分别为三相三线 PWM 整流器桥臂侧开关函数， S*

x（x = a，b，c） = 1

代表对应的桥臂上管导通、 下管关断， S*
x（x = a，b，c） = 0 代表对应的桥臂下管导通、

上管关断； idc为整流器的直流侧输出电流； iL为整流器的直流侧负载电流； vdc为整

流器的输出直流电压。 为了得到整流器电感电流状态方程， 对式 （5-1） 中前三式

相加， 得

vsa - L
dia
dt - iaR - S*

a vdc
■

■
■

■

■
■ + vsb - L

dib
dt - ibR - S*

bvdc
■

■
■

■

■
■ +

vsc - L
dic
dt - icR - S*

c vdc
■

■
■

■

■
■ = 3vNO （5-2）

整理上式得到：

vNO =
vsa + vsb + vsc（ ） - S*

a + S*
b + S*

c（ ）vdc
3 -

L dia
dt + L

dib
dt + L

dic
dt

■

■
■

■

■
■ + ia + ib + ic（ ）R

3

（5-3）

由于在三相三线 PWM 整流器中， 三相网侧输入电流瞬时值之和等于零， 即

ia + ib + ic = 0 （5-4）
结合式 （5-3） 和式 （5-4） 可以得到

vNO =
（vsa + vsb + vsc） - （S*

a + S*
b + S*

c）vdc
3 （5-5）

把式 （5-5） 代入式 （5-1） 并写成矩阵形式， 可以得到三相三线 PWM 整流器

状态方程如下式所示：

dia
dt

dib
dt

dic
dt

dvdc
dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0 0

- S*
a -

S*
a + S*

b + S*
c（ ）

3
■

■
■

■

■
■

L

0 - R
L 0

- S*
b -

S*
a + S*

b + S*
c（ ）

3
■

■
■

■

■
■

L

0 0 - R
L

- S*
c -

S*
a + S*

b + S*
c（ ）

3
■

■
■

■

■
■

L

S*
a
C

S*
b
C

S*
c
C

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

ia

ib

ic

vdc

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
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+ 1
3L

2 - 1 - 1

- 1 2 - 1

- 1 - 1 2

0 0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

vsa

vsb

vsc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（5-6）

为简化模型， 忽略开关频率及其边频带、 开关频率谐波及其边频谐波， 引入开

关周期平均算子

<x（ t）> Ts
= 1

Ts
∫t +Ts
t

x（τ）dτ （5-7）

式中， Ts 为开关周期。 对电压电流进行开关周期平均运算， 可以保留原信号低频

成分， 而滤除开关频率分量、 开关频率谐波分量及其边频分量。 将开关周期平均算

子概念引入三相三线 PWM 整流器状态方程， 可以得到三相三线 PWM 整流器平均

状态空间模型为

d< ia> Ts

dt
d< ib> Ts

dt
d< ic> Ts

dt
d<vdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0 0

- <S*
a> Ts

-
<S*

a> Ts
+ <S*

b> Ts
+ <S*

c> Ts
（ ）

3
■

■
■

■

■
■

L

0 - R
L 0

- <S*
b> Ts

-
<S*

a> Ts
+ <S*

b> Ts
+ <S*

c> Ts
（ ）

3
■

■
■

■

■
■

L

0 0 - R
L

- <S*
c> Ts

-
<S*

a> Ts
+ <S*

b> Ts
+ <S*

c> Ts
（ ）

3
■

■
■

■

■
■

L

<S*
a> Ts

C
<S*

b> Ts

C
<S*

c> Ts

C
- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

< ia> Ts

< ib> Ts

< ic> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

+ 1
3L

2 - 1 - 1
- 1 2 - 1
- 1 - 1 2
0 0 0

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

<vsa> Ts

<vsb> Ts

<vsc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（5-8）

定义整流器三相桥臂开关占空比为

da = <S*
a（ t）> Ts

= 1
Ts
∫t +Ts
t

S*
a（τ）dτ

db = <S*
b（ t）> Ts

= 1
Ts
∫t+Ts
t

S*
b（τ）dτ

dc = <S*
c（ t）> Ts

= 1
Ts
∫t +Ts
t

S*
c（τ）dτ

■

■

■

■
■
■■

■
■
■

（5-9）

511



将占空比的表达式 （5-9） 代入式 （5-8）， 可以得到

d< ia> Ts

dt

d< ib> Ts

dt

d< ic> Ts

dt

d<vdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0 0

- da -
（da + db + dc）

3
■

■
■

■

■
■

L

0 - R
L 0

- db -
（da + db + dc）

3
■

■
■

■

■
■

L

0 0 - R
L

- dc -
（da + db + dc）

3
■

■
■

■

■
■

L

da
C

db
C

dc
C

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

< ia> Ts

< ib> Ts

< ic> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

+ 1
3L

2 - 1 - 1

- 1 2 - 1

- 1 - 1 2

0 0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

<vsa> Ts

<vsb> Ts

<vsc> Ts

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

（5-10）

根据式 （5-10） 可以得到三相三线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电路， 如

图 5-2 所示。

图 5-2　 三相三线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电路

图 5-2 所示的三相三线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电路中， 电网电

压参考点 O 与整流器直流侧参考电位 N 存在电压差 vNO， 即

vNO =
<vsa> Ts

+ <vsb> Ts
+ <vsc> Ts

3 -
da + db + dc

3 <vdc> Ts
（5-11）

需要指出的是， 三相三线 PWM 整流器中由于不存在零序电流通路， vNO对电

感电流变化不产生影响。
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假设只考虑三相电网电压基波分量， 则电网电压可表示为

vsa（ t） = 2Vsasin（ωt + φa）

vsb（ t） = 2Vsbsin（ωt - 120° + φb）

vsc（ t） = 2Vscsin（ωt + 120° + φc）

■

■

■

■
■

■
■

（5-12）

式中， ω = 2πf （ f 表示电网电压频率）； Vsx（x = a，b，c） 表示相电压有效值， 如图 5-3a
所示。 当三相电压的有效值 Vsa≠Vsb≠Vsc或者相移 φa≠φb≠φc 时， 为不对称电网

电压， 根据电路基本理论， 三相不对称交流电网电压基波分量可以分解为对称的基

波正序电压分量、 基波负序电压分量和基波零序电压分量， 如下式所示：

vsa（ t） = vpsa（ t） + vnsa（ t） + v0sa（ t）

vsb（ t） = vpsb（ t） + vnsb（ t） + v0sb（ t）

vsc（ t） = vpsc（ t） + vnsc（ t） + v0sc（ t）

■

■

■

■
■■

■
■

（5-13）

vpsa（ t） = KpVscos（ωt + φp）

vpsb（ t） = KpVscos ωt - 2π
3 + φp

■

■
■

■

■
■

vpsc（ t） = KpVscos ωt + 2π
3 + φp

■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■
■

（5-14）

vnsa（ t） = KnVscos ωt + φn（ ）

vnsb（ t） = KnVscos ωt + 2π
3 + φn

■

■
■

■

■
■

vnsc（ t） = KnVscos ωt - 2π
3 + φn

■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■
■

（5-15）

v0sa（ t） = K0Vscos（ωt + φ0）

v0sb（ t） = K0Vscos（ωt + φ0）

v0sc（ t） = K0Vscos（ωt + φ0）

■

■

■

■
■■

■
■

（5-16）

式 （5-13） 中， 三相电网电压中的对称正序电压分量、 负序电压分量和零序

电压分量分别表示为式 （5-14）、 式 （5-15） 和式 （5-16）。 对于三相正序电压，
其相序表示为 a 相超前 b 相， b 相超前 c 相， 如图 5-3b 所示； 对于三相负序电压，
其相序表示为 a 相滞后 b 相， b 相滞后 c 相， 如图 5-3c 所示； 对于三相零序电压，
其 a、 b、 c 三相电压分量同相序， 如图 5-3d 所示。

把整流器三相桥臂开关占空比也相应地分解为对称的正序分量、 负序分量和零

序分量， 如下式所示：
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图 5-3　 三相电网电压及其正序、 负序、 零序分量

da = dp
a + dn

a + d0
a

db = dp
b + dn

b + d0
b

dc = dp
c + dn

c + d0
c

d0 = d0
a + d0

b + d0
c

■

■

■

■
■
■

■
■
■

（5-17）

把式 （5-13） 和式 （5-17） 代入式 （5-10）， 可以得到

d< ia> Ts

dt
d< ib> Ts

dt
d< ic> Ts

dt
d<vdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0 0

- dp
a + dn

a（ ）

L

0 - R
L 0

- dp
b + dn

b（ ）

L

0 0 - R
L

- dp
c + dn

c（ ）

L
da
C

db
C

dc
C

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

< ia> Ts

< ib> Ts

< ic> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

+ 1
L

1 0 0
0 1 0
0 0 1
0 0 0

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

<vpsa + vnsa> Ts

<vpsb + vnsb> Ts

<vpsc + vnsc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（5-18）
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根据式 （5-18） 可知， 在三相三线 PWM 整流器中， 只有电网电压正序分量和

负序分量可以对网侧电感电流产生影响， 电网电压零序分量不会影响电感电流， 整

流器三相桥臂开关占空比零序分量同样不会影响电感电流。 从式 （5-18） 得到三

相三线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电路， 如图 5-4 所示。

图 5-4　 考虑电网电压不对称时 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电路

为了分析方便， 在图 5-4 所示的三相三线 PWM 整流器开关周期平均模型等效

电路中， 构造了电网电压虚拟参考点 O， 虚拟参考点 O 与 PWM 整流器电网电压实

际参考点存在电网电压零序分量电压差。
<vsa> Ts

+ <vsb> Ts
+ <vsc> Ts

3 = <v0s > Ts
（5-19）

图 5-4 中， 电网电压虚拟参考点 O 与整流器直流侧参考电位 N 电压差 vNO表

示为

vNO =
<vsa> Ts

+ <vsb> Ts
+ <vsc> Ts

3 -
da + db + dc

3 <vdc> Ts
= <v0s > Ts

- d0<vdc> Ts

（5-20）
如果采用双极性 PWM 控制方法对三相三线六开关整流器进行调制， 整流器三

相桥臂占空比表示为

da（ t） = <ma（ t）> Ts
/ <vdc> Ts

+ 1
2

db（ t） = <mb（ t）> Ts
/ <vdc> Ts

+ 1
2

dc（ t） = <mc（ t）> Ts
/ <vdc> Ts

+ 1
2

■

■

■

■
■
■■

■
■
■

（5-21）

式中， <ma（ t）> Ts
、 <mb（ t）> Ts

、 <mc（ t）> Ts
为一个开关周期中整流器各相开关调制

波电压平均值， 调制波形如图 5-5 所示。
在三相电网电压不平衡的条件下， 三相调制波形也相应包含交流正序分量、 负

序分量和零序分量， 如下式所示：
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图 5-5　 三相桥式电路 PWM 脉宽调制原理

ma（ t） =mp
a（ t） +mn

a（ t） +m0
a（ t）

mb（ t） =mp
b（ t） +mn

b（ t） +m0
b（ t）

mc（ t） =mp
c（ t） +mn

c（ t） +m0
c（ t）

■

■

■

■
■

■
■

（5-22）

mp
a（ t） = 1

2 mpvdccos（ωt + δp）

mp
b（ t） = 1

2 mpvdccos ωt - 2π
3 + δp■

■
■

■

■
■

mp
c（ t） = 1

2 mpvdccos ωt + 2π
3 + δp■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■■

■
■
■

（5-23）

mn
a（ t） = 1

2 mnvdccos ωt + δn（ ）

mn
b（ t） = 1

2 mnvdccos ωt + 2π
3 + δn■

■
■

■

■
■

mn
c（ t） = 1

2 mnvdccos ωt - 2π
3 + δn■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■■

■
■
■

（5-24）

m0
a（ t） = 1

2 m0 vdccos ωt + δ0（ ）

m0
b（ t） = 1

2 m0 vdccos ωt + δ0（ ）

m0
c（ t） = 1

2 m0 vdccos ωt + δ0（ ）

■

■

■

■
■
■■

■
■
■

（5-25）

式中， mp、 mn、 m0 为正序、 负序和零序调制比， 表示整流器开关侧电压调制波峰

峰值与直流母线电压比值； δp 为整流器开关侧电压调制波正序分量滞后于网侧输

入电压正序分量的角度； δn 为整流器开关侧电压调制波负序分量滞后于网侧输入

电压负序分量的角度； δ0 为整流器开关侧电压调制波零序分量滞后于网侧输入电
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压零序分量的角度。 根据 PWM 控制基本原理， 可以得到整流器各相开关侧电压相

对直流侧参考电位 N 点的电压表示为

<vra（ t）> Ts
= da（ t）<vdc> Ts

<vrb（ t）> Ts
= db（ t）<vdc> Ts

<vrc（ t）> Ts
= dc（ t）<vdc> Ts

■

■

■

■
■

■■

（5-26）

式中， <vra（ t）> Ts
、 <vrb（ t）> Ts

、 <vrc（ t）> Ts
为一个开关周期中整流器各相桥臂开关

侧相对直流侧参考电位 N 点的电压平均值， 由于整流器直流侧电容很大， 认为

<vdc> Ts
在一个开关周期中近似不变， 则在一个开关周期中<vra（ t）> Ts

、 <vrb（ t）> Ts
、

<vrc（ t）> Ts
与占空比有一一对应关系， 结合式 （5-23） ～式 （5-26） 可以得到

<vra> Ts
= <vpra（ t）> Ts

+ <vnra（ t）> Ts
+ <v0ra（ t）> Ts

+ 1
2 <vdc> Ts

<vrb> Ts
= <vprb（ t）> Ts

+ <vnrb（ t）> Ts
+ <v0rb（ t）> Ts

+ 1
2 <vdc> Ts

<vra> Ts
= <vprc（ t）> Ts

+ <vnrc（ t）> Ts
+ <v0rc（ t）> Ts

+ 1
2 <vdc> Ts

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（5-27）

<vpra（ t）> Ts
= 1

2 mp<vdc> Ts
<cos ωt + δp（ ）> Ts

<vprb（ t）> Ts
= 1

2 mp<vdc> Ts
<cos ωt - 2π

3 + δp■

■
■

■

■
■>

Ts

<vprc（ t）> Ts
= 1

2 mp<vdc> Ts
<cos ωt + 2π

3 + δp■

■
■

■

■
■>

Ts

■

■

■

■
■
■
■

■
■
■■

（5-28）

<vnra（ t）> Ts
= 1

2 mn<vdc> Ts
<cos ωt + δn（ ）> Ts

<vnrb（ t）> Ts
= 1

2 mn<vdc> Ts
<cos ωt + 2π

3 + δn■

■
■

■

■
■>

Ts

<vnrc（ t）> Ts
= 1

2 mn<vdc> Ts
<cos ωt - 2π

3 + δn■

■
■

■

■
■>

Ts

■

■

■

■
■
■
■

■
■
■■

（5-29）

<v0ra（ t）> Ts
= 1

2 m0<vdc> Ts
<cos ωt + δ0（ ）> Ts

<v0rb（ t）> Ts
= 1

2 m0<vdc> Ts
<cos ωt + δ0（ ）> Ts

<v0rc（ t）> Ts
= 1

2 m0<vdc> Ts
<cos ωt + δ0（ ）> Ts

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（5-30）

把式 （5-28） ～式 （5-30） 代入式 （5-18）， 得到
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L
d< ia> Ts

dt = - R< ia> Ts
+ <vpsa + vnsa> Ts

- <vpra + vnra> Ts

L
d< ib> Ts

dt = - R< ib> Ts
+ <vpsb + vnsb> Ts

- <vprb + vnrb> Ts

L
d< ic> Ts

dt = - R< ic> Ts
+ <vpsc + vnsc> Ts

- <vprc + vnrc> Ts

C
d<vdc> Ts

dt =
<vpra + vnra> Ts

< ia> Ts

<vdc> Ts

+
<vprb + vnrb> Ts

< ib> Ts

<vdc> Ts

+
<vprc + vnrc> Ts

< ic> Ts

<vdc> Ts

-
<vdc> Ts

RL

■

■

■

■
■
■
■
■■

■
■
■
■
■■

（5-31）

图 5-6　 三相三线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电路 3

根据式 （5-31） 可以得到三相三线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电

路， 如图 5-6 所示。 图中， 整流器 PWM 的调制波正序和负序电压分量也以电网电

压虚拟参考点 O 为参考点， 电网电压虚拟参考点 O 与整流器直流侧参考电位 N 电

压差 vNO表示为

vNO =
<v0ra + v0rb + v0rc> Ts

3 +
<vdc> Ts

2 - <v0s > Ts
（5-32）

由于式 （5-31） 表示的基于平均算子的状态空间模型适用于整个工频周期，
因此如果只讨论工频情况， 可以得到

L
dia
dt = - Ria + vpsa + vnsa - vpra - vnra

L
dib
dt = - Rib + vpsb + vnsb - vprb - vnrb

L
dic
dt = - Ric + vpsc + vnsc - vprc - vnrc

C
dvdc
dt =

（vpra + vnra） ia + （vprb + vnrb） ib + （vprc + vnrc） ic
vdc

-
vdc
RL

■

■

■

■
■
■
■
■■

■
■
■
■
■

（5-33）

根据式 （5-33） 得到的三相三线 PWM 整流器的工频等效电路如图 5-7 所示。
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图 5-7　 三相三线 PWM 整流器的工频模型

根据式 （5-33） 和图 5-7 可以得到， 三相三线 PWM 整流器交流侧已经被分解为三

个完全解耦的单相交流电路， 电网电压零序分量和整流器调制电压零序分量都不会

影响整流器交流电流， 只会影响整流器交流侧虚拟参考点和直流电压参考地之间电

位差。
为了简化讨论， 假设整流器电网电压对称， 即电网电压不存在负序分量和零

序分量， 同时整流器各相无源元件和开关管间参数一致性良好。 设定整流器输入

电流为

ia（ t） = 2Iscos（ωt - φ）

ib（ t） = 2Iscos ωt - φ - 2π / 3（ ）

ic（ t） = 2Iscos ωt - φ + 2π / 3（ ）

■

■

■

■
■

■
■

（5-34）

式中， φ 是整流器输入电流滞后于网侧输入电压的角度。 以整流器 a 相为例， 电

压、 电流相量关系如图 5-8 所示。 图 5-8 中横轴为实轴， 纵轴为虚轴， A 相电网侧

输入电压相量 V
·

sa、 电网侧输入电流相量 I
·

sa和整流器开关侧电压相量 V
·

ra的相量关

系为

V
·

sa = V
·

ra + RI
·

sa + j I
·

saωL （5-35）
式中， ωL 为输入电感感抗， X = ωL； R 为电感寄生电阻。

如果忽略 PWM 整流器滤波电感寄生电阻 R， 则整流器 a 相电压、 电流的相量

图 5-8　 考虑电感寄生电阻的

电压电流等效相量图

图 5-9　 忽略电感寄生电阻的

电压、 电流等效相量图
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关系如图 5-9 所示。 a 相电网侧输入电压相量 V
·

sa、 电网侧输入电流相量 I
·

sa和整流

器开关侧基波电压相量 V
·

ra的相量关系为

V
·

sa = V
·

ra + j I
·

saωL （5-36）
从电网流入整流器 a 相的复功率的定义是电网电压相量与整流器电感电流共轭

相量的乘积， 即

S
·

= P + jQ = V
·

s I
·

s （5-37）
在对称系统中， 电网流入整流器 a 相的有功功率和无功功率分别为

P = VsId = VsIscosφ = VsVrsinδ

Q = VsIq = VsIssinφ = Vs
Vs - Vrcosδ

X

■

■

■

■■

■■
（5-38）

图 5-10a 所示为电网向整流器注入有功电流和感性无功电流， 整流器工作于整

流状态， 从电网吸收有功功率和感性无功功率， 当 a 相电感电流相量轨迹在 A′点
时， a 相开关管。 侧调制电压相量轨迹在 A 点， 此时整流器跟电网只有无功功率交

换， 不吸收或发出有功功率， 电流功率因数为 0。

图 5-10　 忽略电感寄生电阻的电压、 电流相量图

图 5-10b 所示为电网向整流器注入有功电流和容性无功电流， 整流器工作于整

流状态， 从电网吸收有功功率和容性无功功率， 当 a 相电感电流相量轨迹在 B′点
时， a 相开关管侧调制电压相量轨迹在 B 点， 此时整流器跟电网没有无功功率交

换， 只是单方向从电网吸收有功功率， 电流功率因数为 1。
图 5-10c 所示为整流器向电网注入有功电流和容性无功电流， 整流器工作于有

源逆变状态， 向电网发出有功功率和容性无功功率， 当 a 相电感电流相量轨迹在
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C′点时， a 相开关管侧调制电压相量轨迹在 C 点， 此时整流器跟电网只有无功功率

交换， 不吸收或发出有功功率， 电流功率因数为 0。
图 5-10d 所示为整流器向电网注入感性电流， 整流器工作于有源逆变状态， 向

电网发出有功功率和容性无功功率， 当 a 相电感电流相量轨迹在 D′点时， a 相开关

管侧调制电压相量轨迹在 D 点， 此时整流器跟电网没有无功功率交换， 只是单方

向向电网发出有功功率， 电流功率因数为 - 1。
结合式 （5-38）， 在如图 5-10 所示的整流器电压、 电流相量图中， 有功功率总

是从相位超前的电源流向相位滞后的电源； 滞后的感性无功电流和无功功率总是从

幅值高的电源流向幅值低的电源。

5. 1. 2　 三相三线 PWM 整流器的空间矢量坐标系下的数学模型

根据 5. 1. 1 节的分析， 通过调节整流器开关管侧调制电压的幅值和相位， 可以

调节整流器网侧输入电流的功率因数稳定在正负 1 之间的任何数值， 这是基于整流

器一相桥臂的工作情况得到的， 在实际控制中， 整流器的三相开关管侧调制电压要

分别进行计算。 如果可以把整流器三相的电压、 电流标量用一个矢量来表示， 就可

以对三相的控制进行综合处理。 为了把三相电网电压标量用一个统一的合成量表

图 5-11　 三相电压标量到

电压空间矢量的变换

示， 按照 Clark 变换定义， 引入电压空间矢

量， 为

V = 2
3 1 α α2[ ]

vsa
vsb
vsc

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
　 α = ej2π3 　 α2 = ej4π3

（5-39）
式中， V 为电压空间矢量， 它在复平面上的投影

为一个复数， 存在实部和虚部， 定义实部所在

轴为 α 轴， 虚部所在轴为 β 轴， 同时电压空间

矢量 V 还存在零轴分量， 如图 5-11 所示。 Clark
变换矩阵如下式所示：

Vsα

Vsβ

Vso

= 2
3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2
1
2

1
2

1
2

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

vsa
vsb
vsc

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（5-40）

根据式 （5-39）， 电压空间矢量 V 与三相电网电压瞬时值存在一一对应关系，
而三相电网电压可以分解为正序、 负序和零序分量， 如式 （5-14） ～ 式 （5-16） 所

示。 这里也可以把电压空间矢量 V 相应地分解为正序分量 Vp、 负序分量 Vn 和零序
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分量 V0， 如式 （5-41）、 式 （5-42） 所示。
V = Vp + Vn + V0 （5-41）

Vp = 2
3 （vpsa + αvpsb + α2 vpsc）

Vn = 2
3 （vnsa + αvnsb + α2 vnsc）

V0 = 2
3 （v0sa + v0sb + v0sc）

■

■

■

■
■
■■

■
■
■

（5-42）

式中， 电压空间矢量零序分量 V0 在空间矢量静止坐标平面上的投影为 0。 电

压空间矢量正序分量 Vp 在空间矢量静止坐标平面上的轨迹如图 5-12 所示。 结合电

图 5-12　 空间矢量正序分量 Vp 运行轨迹

网电压正序分量瞬时值表达式

（5-14）， 电压空间矢量轨迹在

矢量静止坐标平面 α 轴和 β 轴

的投影如式 （5-43） 所示。 由

图 5-12 可得， 对应三相电网

电压瞬时值正序分量余弦函

数， 电压空间矢量正序分量Vp

在矢量静止坐标平面上以角速

度 ω 逆时针匀速旋转， 旋转轨迹为圆形， 旋转矢量模长即圆轨迹的半径为电网相

电压峰值， V p在 α 轴和 β 轴的投影分别为时间轴上幅值为矢量模长的余弦和正弦

函数， Vα
p 在时间轴上的相位等于电网电压正序分量 a 相相位。

Vp
sα = 2

3 vpsa + 2
3 vpsbcos

2π
3

■

■
■

■

■
■ + 2

3 vpsccos
4π
3

■

■
■

■

■
■ = KpVscos（ωt + φp）

Vp
sβ = 2

3 vpsbsin
2π
3

■

■
■

■

■
■ + 2

3 vpscsin
4π
3

■

■
■

■

■
■ = KpVssin（ωt + φp）

■

■

■

■
■

■
■

（5-43）

式 （5-42） 中， 矢量负序分量 Vn 在空间矢量平面上如图 5-13 所示， 其在 α
轴和 β 轴的投影如式 （5-44） 所示。 由图 5-13 可得， 对应三相电网电压负序分量

余弦函数， Vn 在矢量平面上以角速度 ω 顺时针匀速旋转， 旋转轨迹为圆形， 圆轨

迹的半径为负序相电压峰值， Vn 在 α 轴和 β 轴的投影分别为时间轴上幅值为矢量

图 5-13　 空间矢量负序分量 Vn 运行轨迹
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模长的余弦和正弦函数， Vn
α 等于电网电压负序分量 a 相相位。

Vn
sα = 2

3 vnsa + 2
3 vnsbcos

2π
3

■

■
■

■

■
■ + 2

3 vnsccos
4π
3

■

■
■

■

■
■ = KnVscos（ωt + φn）

Vn
sβ = 2

3 vnsbsin
2π
3

■

■
■

■

■
■ + 2

3 vnscsin
4π
3

■

■
■

■

■
■ = - KnVssin（ωt + φn）

■

■

■

■
■

■
■

（5-44）

结合正序和负序电压空间矢量， 式 （5-41） 中总的电压空间矢量 V 在空间矢

量静止坐标平面上如图 5-14 所示。 由图 5-14 可得， V 在矢量平面上旋转轨迹为椭

圆形， V 的实部和虚部标量分别为时间轴上幅值为正负序矢量模长方均根值的余弦

和正弦函数， V 在矢量平面上的旋转方向取决于电网电压的对称性， 当电网电压正

序旋转矢量模长大于负序旋转矢量模长， V 在矢量平面上逆时针旋转， 当电网电压

正序旋转矢量模长小于负序旋转矢量模长， V 在矢量平面上顺时针旋转。

图 5-14　 空间矢量 V 运行轨迹

根据上述分析， 时间轴上的三相电网电压标量跟空间矢量静止坐标平面上的旋

转电压空间矢量存在一一对应关系， 任一时刻的三相电网电压瞬时值对应唯一一个

固定模长和固定旋转角度的空间电压矢量， 同理， 任一模长跟任一旋转角度的空间

矢量电压也对应唯一的一组三相电网电压标量， 这样就可以把三相标量的问题归结

到一个旋转矢量上进行处理。
基于同样的变换方法， 可以将三相标量的 PWM 整流器状态方程变换到 α、 β

静止坐标平面上。 Clark 逆变换矩阵如下式所示：

vsa

vsb

vsc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

=

1 0 1
2

- 1
2

3
2

1
2

- 1
2 - 3

2
1
2

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

Vsα

Vsβ

Vs0

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（5-45）

结合 Clark 变换式 （5-40） 和逆变换式 （5-45）， 对式 （5-6） 所示的三相三线

PWM 整流器状态方程进行推导， 可得
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diα
dt
diβ
dt
dvdc
dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0

- S*
α

L

0 - R
L

- S*
β

L

3S*
α

2C
3S*

β
2C

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

iα
iβ
vdc

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
+

1
L 0

0 1
L

0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

vsα
vsβ

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-46）

从式 （5-46） 可以看出， 三相三线 PWM 整流器电网电压零序分量不会影响整

流器输入电流和输出电压。 式 （5-46） 中， iα、 iβ为 ia、 ib、 ic变换至 αβ 静止坐标

系下的值； S*
α 、 S*

β 为 S*
a 、 S*

b 、 S*
c 变换至 αβ 静止坐标系下的值； vsα、 vsβ为 vsa、

vsb、 vsc变换至 αβ 静止坐标系下的值。 引入开关周期平均算子， 可以得到三相三线

PWM 整流器在 αβ 静止坐标系下的平均状态空间模型， 即

d< iα> Ts

dt
d< iβ> Ts

dt
d<vdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0

- dα
L

0 - R
L

- dβ
L

3dα
2C

3dβ
2C

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

< iα> Ts

< iβ> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

+

1
L 0

0 1
L

0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

<vsα> Ts

<vsβ> Ts

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-47）

根据式 （5-47） 可以得到三相三线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电

路， 如图 5-15 所示。

图 5-15　 三相三线 PWM 整流器在静止坐标系下开关周期平均模型等效电路 1

图 5-15 所示的三相三线 PWM 整流器矢量坐标系下开关周期平均模型等效电路

1， 在电网电压不对称条件下同样适合。 式 （5-47） 中， 整流器三相桥臂开关占空

比在 α、 β 坐标系下表示为

dα = vrα / vdc
dβ = vrβ / vdc

{ （5-48）

需要指出的是， 根据式 （5-48） 得到的占空比只在数学意义上成立， 在实际

变换器开关管控制中， 占空比为负值是没有物理意义的， 实际的三相三线整流器占
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空比在电压空间矢量坐标系下如何得到将在后面给出。
把式 （5-48） 代入式 （5-47）， 得到

d< iα> Ts

dt
d< iβ> Ts

dt
d<vdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0

- <vrα> Ts

L<vdc> Ts

0 - R
L

- <vrβ> Ts

L<vdc> Ts

3<vrα> Ts

2C<vdc> Ts

3<vrβ> Ts

2C<vdc> Ts

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

< iα> Ts

< iβ> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

+

1
L 0

0 1
L

0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

<vsα> Ts

<vsβ> Ts

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-49）

图 5-16　 三相三线 PWM 整流器在静止坐标系下开关

周期平均模型等效电路 2

根据式 （5-49） 可以得到三相三线 PWM 整流器的大信号平均模型等效电路 2，
如图 5-16 所示， 由于式 （5-49） 表示的基于平均算子的状态空间模型适用于整个

工频周期， 因此如果只讨论工频情况， 可以得到

diα
dt

diβ
dt

dvdc
dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0

- vrα
Lvdc

0 - R
L

- vrβ
Lvdc

3vrα
2Cvdc

3vrβ
2Cvdc

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

iα
iβ
vdc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

+

1
L 0

0 1
L

0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

vsα
vsβ

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-50）

根据式 （5-50）， 得到三相三线 PWM 整流器在矢量坐标系下的工频等效电路，
如图 5-17 所示。 在空间矢量坐标系下， 考虑电感寄生电阻时三相三线整流器电压

电流稳态空间矢量图如图 5-18 所示。
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图 5-17　 三相三线 PWM 整流器在矢量坐标系下的工频模型

图 5-18　 考虑电感寄生电阻时三相三线整流器电压电流稳态空间矢量图

图 5-19　 三相电压标量到 αβ 静止坐标系和 dq 旋转坐标系之间变换曲线

对于三相平衡系统， 电网电压经 Park 变换后， 得到的空间矢量长度不变。 如

果让 α、 β 坐标轴也以与电压空间矢量同样的角频率逆时针旋转， 那么在旋转坐标

系中看， 由 Park 变换得到的电压空间矢量是静止的， 空间矢量在旋转坐标轴上的

分量也是静止的直流量。 所以， 如果进一步将式 （5-46） 表示的静止坐标系下整

流器状态方程变换到以电网角频率 ω 逆时针旋转的同步 dq0 坐标系模型中， 那么

电网电压正弦信号就变成了常数。
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三相交流电压标量到 αβ 静止坐标系和 dq 旋转坐标系之间的变换曲线如图

5-19所示。 静止与旋转坐标系间的变换式为

Xdq0 = Tαβ0 / dq0Xαβ0

Xαβ0 = Tdq0 / αβ0Xdq0 （5-51）
式中

Xdq0 = xd xq x0[ ]T

Xαβ0 = xα xβ x0[ ]T{ （5-52）

Tαβ0 / dq0 =
cosωt sinωt 0
- sinωt cosωt 0

0 0 1

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（5-53）

Tdq0 / αβ0 = T -1
αβ0 / dq0 =

cosωt - sinωt 0
sinωt cosωt 0
0 0 1

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（5-54）

由于式 （5-46） 已经证明电网电压零序分量不会影响三相三线整流器输入电

流和输出电压， 这里的变换不再考虑零序输入电压。 前面静止坐标系之间变换矩阵

是常数矩阵， 故状态变量的导数不改变。 而静止和旋转坐标系间的变换矩阵内的元

素本身也是时间的变量， 所以在对状态变量的导数进行旋转变换时， 不能简单地认

为 α、 β 轴电流的导数经旋转变换就是 d、 q 轴电流的导数。 而应按式 （5-55） 对

d、 q 轴电流求导， 得到两个坐标系间电流导数的关系是

d
dt

id
iq

■

■
■
■

■

■
■
■ = d

dt Tαβ / dq
iα
iβ

■

■
■
■

■

■
■
■

■

■
■

■

■
■ = Tαβ / dq

d
dt

iα
iβ

■

■
■
■

■

■
■
■ +

dTαβ / dq
dt

iα
iβ

■

■
■
■

■

■
■
■

=
- iαωsinωt + iβωcosωt + cosωt

diα
dt + sinωt

diβ
dt

- iβωsinωt - iαωcosωt + cosωt
diβ
dt - sinωt

diα
dt

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

= Tαβ / dq
d
dt

iα
iβ

■

■
■
■

■

■
■
■ +

0 ω
- ω 0

■

■
■
■

■

■
■
■

id
iq

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-55）

将式 （5-51）、 式 （5-55） 应用于式 （5-46）， 得到两相同步坐标系下的整流器模

型为

did
dt
diq
dt
dvdc
dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L ω -

S*
d
L

- ω - R
L -

S*
q
L

3S*
d

2C
3S*

q
2C

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

id
iq
vdc

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
+

1
L 0

0 1
L

0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

vsd
vsq

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-56）
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从式 （5-56） 可以看出， 三相三线 PWM 整流器电网电压零序分量不会影响整

流器输入电流和输出电压。 式 （5-56） 中， id、 iq为 iα、 iβ变换至同步旋转坐标系

下的值； S*
d 、 S*

q 为 S*
α 、 S*

β 变换至同步旋转坐标系下的值； vsd、 vsq为 vsα、 vsβ变
换至同步旋转坐标系下的值。 引入开关周期平均算子， 可以得到三相三线 PWM 整

流器在 dq 同步旋转坐标系下的平均状态空间模型为

d< id> Ts

dt
d< iq> Ts

dt
d<vdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L ω -

dd
L

- ω - R
L -

dq
L

3dd
2C

3dq
2C

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

< id> Ts

< iq> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

+

1
L 0

0 1
L

0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

<vsd> Ts

<vsq> Ts

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-57）

根据式 （5-57）， 可以得到三相三线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电

路， 如图 5-20 所示。 图中的各符号和式 （5-57） 的相同。 比较静止坐标系和旋转

坐标系下的模型可以发现， 在 αβ 静止坐标系下， α、 β 轴电流之间相互独立， 不

存在耦合关系； 在 dq 同步旋转坐标系下， d、 q 轴电流之间不独立， 存在耦合关

系， 这种现象与旋转电机正好相反， 这是由于电路本身是静止电路， 所以在静止两

相坐标系中不存在耦合， 而变换至旋转坐标系下， 由于电感的作用， 在 d、 q 两轴

之间产生耦合， d、 q 任一轴的占空比变化都会同时引起 d、 q 轴的输入电流变化。
为了简化控制环路设计， 在设计控制系统时， 有必要进行电流环解耦， 以使系统的

静动态性能达到最优。

图 5-20　 三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下开关周期平均模型等效电路

图 5-20 所示的三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下开关周期平均模型的

等效电路， 在电网电压不对称条件下同样适合。 式 （5-57） 中， 整流器三相桥臂

开关占空比在同步旋转坐标系下定义为

dd（ t） = vrd / vdc
dq（ t） = vrq / vdc

{ （5-58）

需要指出的是， 根据式 （5-58） 得到的占空比只在数学意义上成立， 在实际

整流器开关调制中， 占空比为负值是没有物理意义的， 实际的三相整流器占空比在
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电压空间矢量坐标系下如何得到将在后面给出。
把式 （5-58） 代入式 （5-57）， 得到

d< id> Ts

dt

d< iq> Ts

dt

d<vdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L ω -

<vrd> Ts

L<vdc> Ts

- ω - R
L -

<vrq> Ts

L<vdc> Ts

3<vrd> Ts

2C<vdc> Ts

3<vrq> Ts

2C<vdc> Ts

- 1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

< id> Ts

< iq> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

+

1
L 0

0 1
L

0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

<vsd> Ts

<vsq> Ts

■

■

■
■

■

■

■
■

（5-59）

图 5-21　 三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下的大信号开关

周期平均模型等效电路

根据式 （5-59）， 可以得到三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下的大信

号开关周期平均模型， 如图 5-21 所示。 由于式 （5-59） 表示的是基于平均算子的

状态空间模型， 适用于整个工频周期， 因此如果只讨论工频情况， 可以得到

did
dt

diq
dt

dvdc
dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L ω -

vrd
Lvdc

- ω - R
L -

vrq
Lvdc

3vrd
2Cvdc

3vrq
2Cvdc

- 1
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■

■

■
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L 0

0 1
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0 0

■
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■
■
■
■
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■

■

■

■
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■
■
■
■

vsd
vsq

■

■

■
■

■

■

■
■

（5-60）

根据式 （5-60） 得到的三相三线 PWM 整流器在矢量坐标系下的工频等效电路

如图 5-22 所示， 则在空间矢量坐标系下， 考虑电感寄生电阻时三相三线整流器电

压、 电流稳态空间矢量图如图 5-23 所示。
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图 5-22　 三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下的工频模型

图 5-23　 考虑电感寄生电阻的电压、 电流

同步旋转坐标系等效矢量图

5. 2　 三相三线 PWM 整流器的电流控制

对于 PWM 整流器的控制， 一是希望控制直流侧母线电压恒定， 二是希望控制

电网侧电流具有较高的功率因数和较低的电流谐波。 根据调制方法不同， 整流器调

制技术可分为 PWM、 滞环调制和空间矢量调制等。 按照是否采样整流器交流侧电

流作为控制反馈， 可以把整流器网侧电流控制技术分为间接电流控制技术和直接电

流控制技术。 间接电流控制又称幅相控制， 是按照一定负载功率时， 整流器电网电

压和开关管侧电压基波的幅值和相位存在固定矢量关系的原理， 通过调节开关管侧

电压基波的幅值和相位来间接控制整流器网侧电感电流。 间接电流控制简单方便，
但由于不直接反馈整流器网侧电流， 而是通过控制整流器交流开关管侧输出电压的

幅值和相位来达到控制整流器的网侧输入电流大小和相位的目的， 其动态特性较

差， 在电感电流瞬时过电流时也难以进行限流控制， 因此较难应用于工程实际。 相

对间接电流控制方法， 直接电流控制方法直接按照一定的基准对整流器电感电网进

行闭环控制， 动态效果较好。

5. 2. 1　 三相三线 PWM 整流器的间接电流控制

根据图 5-23 所示的整流器电压、 电流等效矢量图， 在一定网侧电流条件下，
整流器开关侧电压矢量等于网侧电压和滤波电感电压的矢量和， 如下式所示：
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vrd = vsd + ωLiq - Rid
vrq = vsq - ωLid - Riq

{ （5-61）

PWM 整流器间接电流控制的依据就是式 （5-61） 和图 5-23 所示整流器电压电

流等效矢量关系。 PWM 整流器间接电流并不直接反馈整流器网侧电流， 而是通过

控制整流器交流开关侧输出电压的幅值和相位来达到控制整流器的网侧输入电流大

小和相位的目的， 间接电流控制 PWM 整流器的原理框图如图 5-24 所示。

图 5-24　 间接电流控制 PWM 整流器的原理框图

5. 2. 2　 三相三线 PWM 整流器的直接电流控制

整流器间接电流控制作为一种电流开环控制， 对外部扰动抵抗能力较差， 同时

它对整流器器件参数变化的适应性也较差。 要使系统具有快速动态响应和较强的抗

扰动能力， 必须实时检测电流， 并引入电流反馈， 即引入直接电流控制。 整流器直

接电流控制直接对整流器网侧电流进行反馈， 控制性能优良， 同时具有对网侧电流

的自动限流功能。 常见的整流器直接电流控制方法包括三相 SPWM 双环控制、 滞

图 5-25　 三相三线 PWM 整流器模型

环控制和基于同步旋转坐标系的空间

矢量控制方法等。
根据式 （5-33） 得到的三相三

线 PWM 整流器模型如图 5-25 所示。
根据式 （5-33）， 三相三线 PWM 整

流器交流侧已经被分解为三个完全解

耦的单相交流电路， 电网电压零序分

量和整流器调制电压零序分量都不会

影响整流器交流电流， 只会影响整流
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器交流侧虚拟中性点和直流电压参考地之间的电位差。
根据图 5-25 所示的 PWM 整流器模型， 整流器电流环为一阶环节， 控制简单。

构建电压、 电流双环控制整流器框图如图 5-26 所示。

图 5-26　 三相三线整流器 SPWM 控制框图

在图 5-26 所示的三相三线整流器 SPWM 控制框图中， 点画线框内部为整流器

模型， 控制环路为电压、 电流双闭环结构。 外环为直流电压环， 采用 PI 调节器

AVR； 内环为交流电流环， 采用 PI 调节器 ACR， 电流环基准为直流电压环输出与

各相电网电压乘积。 在电网电压对称时， 采用 SPWM 方式控制的三相整流器可以

较好地实现功率因数校正功能； 在电网电压非理想状态时， 通常根据三相整流器应

用场合不同， 存在不同的控制要求， 如要求保证网侧功率平衡、 要求保证直流侧电

压稳定或要求保证网侧输入电流对称等， 但采用 SPWM 方式控制的三相整流器，
其电流基准正比于网侧交流电压， 难以实现上述不同控制要求。 在静止坐标系下，
电流的有功、 无功、 零序分量不是分离的； 在同步旋转坐标系下有功、 无功、 零序

分量是分离的， 物理意义明确， 便于控制系统的分析与设计。 在静止坐标系下， 各

相是独立控制的， 所以便于断相运行、 相电流过电流限幅等功能的实现。 采用 SP-
WM 方式控制的三相整流器， 电流环为交流控制环节， 采用常规的 PI 调节器在稳

态时存在幅相静差， 如果在同步旋转坐标系下， 对三相整流器进行控制， 其电流环

为直流控制环节， 采用 PI 调节器是无静态误差， 控制效果较好。

5. 2. 3　 基于同步旋转坐标系的三相三线 PWM 整流器的直接电流控制

三相三线 PWM 整流器在 dq 同步旋转坐标系下的平均状态空间模型为

d< id> Ts

dt
d< iq> Ts

dt
d<vdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L ω -

dd
L

- ω - R
L -

dq
L

3dd
2C

3dq
2C 0

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

< id> Ts

< iq> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

+

1
L 0 0

0 1
L 0

0 0 - 1
C

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

<vsd> Ts

<vsq> Ts

< iL> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（5-62）
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根据式 （5-62）， 可以得到三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下开关周

期平均模型等效电路， 如图 5-27 所示。 为了构建整流器控制环路， 并合理设计整

流器补偿网络， 需要分析整流器动态小信号模型。 推导小信号模型， 首先要确定直

流工作点。 设定变换器在直流工作点的输入输出电压、 电流和占空比分别为 Vsd、
Vsq、 Id、 Iq、 Vdc、 Dd、 Dq， 根据式 （5-62） 可以得到直流工作点模型如下式

所示：

d
dt

Id

Iq

Vdc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

=

- R
L ω -

Dd
L

- ω - R
L -
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L

3Dd
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3Dq
2C - 1

CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
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Vdc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

+

1
L 0 0

0 1
L 0

0 0 0

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

Vsd

Vsq

Vdc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

=

0

0

0

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（5-63）

图 5-27　 三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下开关周期平均模型等效电路

化简式 （5-63）， 得到

Vsd - RId + ωLIq - DdVdc = 0

Vsq - RIq - ωLId + DqVdc = 0

DdId + DqIq = 2Vdc / （3RL）

■

■

■

■
■

■■

（5-64）

需要指出的是， 式 （5-64） 的直流工作点方程仅在三相输入电网电压对称平

衡的条件下成立， 在电网电压不对称时， 由于三相电压同时存在正序分量和负序分

量， 在按照正序确立的同步旋转坐标系下， 其表现出来的直流工作点 Vsd、 Vsq、
Id、 Iq 上存在低频波动， 导数不等于零。 按照小信号模型的定义， 设非线性微分方

程： dx / dt = f（x，u）， 设 （x， u） 在工作点 （X， U） 附近做小信号扰动 （ x， u），
即 x = X + x， u = U + u， 得到

d（X + x）
dt = f（X + x，U + u） （5-65）
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应用泰勒级数展开， 并忽略二阶小项， 得到

dX
dt + d x

dt = f（X，U） + ∂ f（x，u）
∂ x （X. U）

x + ∂ f（x，u）
∂ u （X，U）

u （5-66）

当三相输入电压对称平衡时， 在直流工作点 （X， U） 存在方程 f （X， U） = 0，
且 dX / dt = 0， 于是小信号交流模型可以表示为

dx
dt≈

∂ f（x，u）
∂ x （X，U）

x + ∂ f（x，u）
∂ u （X，U）

u （5-67）

根据式 （5-62） 和式 （5-67）， 可以得到三相三线整流器在 DQ 旋转坐标系下

的小信号扰动模型， 如下式所示：

d i d
dt

d i q
dt

d v dc
dt
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■
■
■
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（5-68）
小信号模型等效电路如图 5-28 所示。

图 5-28　 三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标

系下的小信号模型等效电路

基于前面的分析， 在同步旋转坐标系下的整流器模型中， 电流环存在耦合关

系， 因此在控制环路中有必要增加电流环解耦控制， 同时为了提高整流器对于电网

扰动的响应速度， 引入电网电压前馈调节。 三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标

系下开关周期平均模型控制框图如图 5-29 所示， 采用电压、 电流双闭环控制。 内

环是电流环， 采用 PI 调节器 ACR， 带宽较宽， 目的是控制电流功率因数为 1， 如

果整流器前端未接 EMI 滤波器， q 轴电流基准为 0； 外环是电压环， 采用 PI 调节器

AVR， 目的是调节直流母线电压。 经过解耦之后， 整流器的占空比为

dd = Hi（ i
*
d - id） + ωL

vdc
iq = d′d + ωL

vdc
iq （5-69）
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图 5-29　 三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下

开关周期平均模型控制框图

dq = Hi（ i
*
q - iq） - ωL

vdc
id = d′q - ωL

vdc
id （5-70）

根据式 （5-69） 和式 （5-70）， 式 （5-62） 可以改写为

d< id> Ts

dt
d< iq> Ts

dt
d<vdc> Ts

dt
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（5-71）
根据式 （5-71）， 解耦之后的整流器模型如图 5-30 所示。

图 5-30　 三相三线 PWM 整流器解耦之后在同步旋转坐标系下

开关周期平均模型等效电路

为了推导解耦之后的电路小信号模型， 首先要确定直流工作点。 忽略电感寄生

电阻， 设定解耦之后变换器在直流工作点的输入输出电压、 电流和占空比分别为

Vsd、 Vsq、 Id、 Iq、 Vdc、 D′d、 D′q， 根据式 （5-71） 可以得到直流工作点模型如下式
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所示：
dId
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dIq
dt

dVdc
dt
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（5-72）

化简式 （5-72）， 得到

Vsd - D′dVdc = 0
Vsq - D′qVdc = 0
D′dId + D′qIq = 2Vdc / （3RL）

■

■

■

■■

■■
（5-73）

需要指出的是， 式 （5-73） 的直流工作点方程仅在三相输入电网电压对称平衡

的条件下成立， 在电网电压不对称时， 由于三相电压同时存在正序分量和零序分

量， 在按照正序确立的同步旋转坐标系下， 其表现出来的 Vsd、 Vsq、 Id、 Iq 上存在

低频波动， 导数不等于零。 按照小信号模型的定义， 推导得到三相整流器解耦之后

在 dq 旋转坐标系下的小信号扰动模型如下式 （5-74） 所示：

d i d
dt

d i q
dt

d v dc
dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

=

0 0 -
D′d
L

0 0 -
D′q
L

3D′d
2C

3D′q
2C - 1

CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

i d

i q
v dc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

+

-
Vdc
L 0

0 -
Vdc
L

3Id
2C

3Iq
2C

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

d′d

d′q

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
+

1
L 0

0 1
L

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

v sd

v sq

■

■

■
■

■

■

■
■

（5-74）

小信号模型等效电路如图 5-32 所示。 根据图 5-31， 三相三线 PWM 整流器小

图 5-31　 三相三线 PWM 整流器解耦之后在同步旋转坐标系下的小信号模型等效电路
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信号模型等效为输出并联的 Boost 型直流变换器， 设计电流环时， 认为是两个互不

影响的独立的电流环路， 可以按照单输入单输出系统进行补偿器参数设计。
根据式 （5-74）， 解耦之后整流器小信号模型的电压、 电流环传递函数为

i d（ s）
d′d（ s）

=
Vdc
sL

i q（ s）
d′q（ s）

=
Vdc
sL

v dc（ s）
i d（ s）

=
1. 5D′dRL
1 + sCRL

■

■

■

■
■
■
■■

■
■
■
■■

（5-75）

图 5-32　 解耦后三相三线 PWM 整流器等效控制框图

解耦后三相三线 PWM 整流器等效控制框图如图 5-32 所示。 采用电压、 电流双

闭环控制， 内环是电流环， 采用 PI 调节器 ACR， 它的带宽较宽， 目的是控制电流

功率因数为 1， 如果整流器前端未接 EMI 滤波器， q 轴电流基准为 0； 外环是电压

环， 采用 PI 调节器 AVR， 目的是调节直流母线电压。 把电流环调节器输出的同步

旋转坐标系的占空比转换为 a、 b、 c 轴上的占空比， 就可以得到三相桥臂的占空

比。 三相三线 PWM 整流器整体控制框图如图 5-33 所示。 在实际控制中， 一般采用

空间矢量调制， 这时将电流环输出得到的占空比转换到 αβ 静止坐标系上的占空比

即可。

5. 2. 4　 考虑电网电压不平衡时的改进控制方法

在三相电网中， 如果电压和电流具有相同的幅值、 并且相位互相差 120°， 则

被称为平衡或对称的系统。 如果其中的一个或两个条件不满足， 则称为不对称或不

平衡的系统。 在非理想电网条件下， 根据电路基本理论， 三相不对称电网电压如下
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图 5-33　 解耦后三相三线 PWM 整流器整体控制框图

式所示：

vsa = ∑
∞

h = 1
Vp
hcos（ωh t + φp

h） + Vn
hcos（ωh t + φn

h） + V 0
h cos（ωh t + φ0

h）[ ]

vsb = ∑
∞

h = 1
Vp
hcos ωh t + φp

h - 2π
3（ ） + Vn

hcos ωh t + φn
h + 2π

3（ ） + V 0
h cos（ωh t + φ0

h）[ ]

vsc = ∑
∞

h = 1
Vp
hcos ωh t + φp

h + 2π
3（ ） + Vn

hcos ωh t + φn
h - 2π

3（ ） + V 0
h cos（ωh t + φ0

h）[ ]

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（5-76）
式中， Vp

h、 Vn
h、 V0

h分别为电网电压 h 次分量的正序、 负序、 零序幅值； φp
h、 φn

h、

φ0
h分别为电网电压 h 次分量的正序、 负序、 零序初始相位； ω 为电网电压 h 次分量

的角频率。 如果只考虑电网电压基波分量， 则三相不对称电网电压不平衡度 εV定

义为电压基波负序分量有效值与正序分量有效值之比：

εV =
Vn
1

Vp
1

× 100% （5-77）

按照 Park 变换定义， 引入电压空间矢量 V

V = Vp + Vn = 2
3 [1 α α2]

vsa
vsb
vsc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

　 α = ej2π3 　 α2 = ej4π3 （5-78）

把电压空间矢量 V 相应地分解为正序分量和负序分量如下式所示：
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vsα = vpsα + vnsα = ∑
∞

h = 1
Vp
hcos（ωh t + φp

h） + Vn
hcos（ωh t + φn

h）[ ]

vsβ = vpsβ + vnsβ = ∑
∞

h = 1
Vp
hsin（ωh t + φp

h） - Vn
hsin（ωh t + φn

h）[ ]

■

■

■

■
■

■■

（5-79）

对式 （5-79） 进行正序和负序旋转的 Clark 变换， 变换式如下：

Tp
αβ / dq =

cosωt sinωt
- sinωt cosωt

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-80）

Tn
αβ / dq =

cosωt - sinωt
sinωt cosωt

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-81）

采用式 （5-80） 把 αβ 坐标系下电网电压旋转矢量变换到正序同步旋转坐标系

下， 结果如下式所示：

vpsd = ∑
∞

h = 1
[Vp

hcos（（ωh - ω1） t + φp
h - φp

1） + Vn
hcos（（ωh + ω1） t + φn

h + φp
1）]

vpsq = ∑
∞

h = 1
[Vp

hsin（（ωh - ω1） t + φp
h - φp

1） - Vn
hsin（（ωh + ω1） t + φn

h + φp
1）]

■

■

■

■
■

■■

（5-82）
由式 （5-82） 可以得到式 （5-76） 所示的不平衡电网电压中的基波正序分量将

转换成直流量， 基波负序分量转换成频率为 2f1 的交流量， 低次谐波中 5 次正序和

7 次负序分别转换成频率为 4f1、 8f1 的交流量， 5 次负序、 7 次正序分量转换成频

率为 6f1 的交流量。 如果只考虑电网电压基波分量， 则有

vpsd = Vp
1 + Vn

1 cos（2ω1 t + φn
1 + φp

1）

vpsq = Vn
1 sin（ - 2ω1 t - φn

1 - φp
1）

{ （5-83）

根据式 （5-83） 可以得到， 当三相电网电压存在负序分量时， 同步旋转坐标

系下旋转电压 d 轴分量 vsd和 q 轴分量 vsq均存在两倍频脉动量， vsd的直流分量等于

正序电网相电压峰值， vsq的有效值等于负序电网相电压有效值。
采用式 （5-81）， 把 αβ 坐标系下电网电压旋转矢量变换到负序同步旋转坐标

系下， 结果如下式所示：

vnsd = ∑
∞

h = 1
[Vp

hcos（（ωh + ω1） t + φp
h + φn

1） + Vn
hcos（（ωh - ω1） t + φn

h - φn
1）]

vnsq = ∑
∞

h = 1
[Vp

hsin（（ωh + ω1） t + φp
h + φn

1） + Vn
hsin（（ωh - ω1） t + φn

h - φn
1）]

■

■

■

■
■

■■

（5-84）
由式 （5-84） 可以得到式 （5-76） 所示的不平衡电网电压中的基波负序分量

将转换成直流量， 基波正序分量转换成频率为 2f1 的交流量， 低次谐波中 7 次正序
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和 5 次负序分别转换成频率为 8f1、 4f1 的交流量， 低次谐波中 7 次负序、 5 次正序

分量转换成频率为 6f1 的交流量。 如果只考虑电网电压基波分量， 则下式成立：

vsd = Vp
1 cos（2ω1 t + φp

1 + φn
1） + Vn

1

vsq = Vn
1 sin（2ω1 t + φp

1 + φn
1）

{ （5-85）

根据式 （5-85） 可以得到， 当三相电网电压存在负序分量时， 同步旋转坐标

系下旋转电压 d 轴分量 vsd和 q 轴分量 vsq均存在两倍频脉动量， vsd的直流分量等于

负序电网相电压峰值， vsq的有效值等于正序电网相电压有效值。
根据式 （5-83） 和式 （5-85） 可以得到， 当三相电网电压基波不平衡时， 无

论采用正序同步坐标系旋转变换还是负序同步坐标系旋转变换， 最终在同步坐标系

下的 d 轴和 q 轴分量均存在两倍频脉动量。 根据前面分析， 之所以把同步旋转坐标

变换引入三相整流器控制中， 是由于整流器三相电压、 电流量在同步坐标系下为直

流量， 使补偿器设计方便。 当电网电压基波不平衡时， 仍然希望继续利用同步旋转

变换的这一特点。 分析式 （5-83） 和式 （5-85） 可知， 如果只考虑电网电压基波

分量， 则三相电网电压在正序旋转坐标系下表现为直流分量和两倍基频的负序交流

分量的叠加， 其中直流分量等于电网正序相电压的峰值； 三相电网电压在负序旋转

坐标系表现为直流分量和两倍基频的正序交流分量的叠加， 其中直流分量等于电网

负序相电压的峰值。 如果可以对正、 负序进行分离， 对正序量采用正序同步旋转坐

标系、 对负序量采用负序同步旋转坐标系， 则在正、 负序同步旋转坐标系下， 三相

整流器的正、 负序电压、 电流分量均表示为直流量， 同步旋转控制的优势就可以体

现出来。 对三相不对称电网电压进行正、 负序分离有多种方法。 图 5-34 所示的框

图采用低通滤波器进行不对称电网电压的正、 负序分离， 在正序旋转坐标系下， 不

对称电网电压的基波负序分量表现为两倍频脉动量， 采用低通滤波器对 2 次及以上

的脉动量进行滤波， 滤波后进行反 Park 变换和反 Clark 变换得到的就是不对称电网

电压的正序分量， 不对称电网电压减去相应相的正序分量， 剩下的就是负序分量，
从而实现电网电压正、 负序分离。 图 5-35 所示的框图采用 100Hz 陷波器对电网电

压在正序和负序旋转坐标系下的 d 轴和 q 轴电压矢量进行滤波， 得到的直流分量就

可以分别对应三相电网电压的正序和负序分量。 该方法的缺点是当电网电压频率变

化时， 陷波器设计较为困难。

图 5-34　 低通滤波器正、 负序分离
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图 5-35　 陷波器正、 负序分离

图 5-36　 延时算法正、 负序分离

图 5-36 所示的框图采用延时算法进行正、 负序分离。 式 （5-86） 所示的基于

abc 坐标系的延时算法， 可以有效分离电网电压正序分量， 其最大采样延时时间为

Ts / 3。 采用信号延时算法进行正负序分离的优点是不需要滤波器。

vpsa = 1
3 vsa（ t） - vsb t -

Ts
6

■

■
■

■

■
■ + vsc t -

Ts
3

■

■
■

■

■
■[ ]

vpsb = 1
3 vsa t -

Ts
3

■

■
■

■

■
■ + vsb（ t） - vsc t -

Ts
6

■

■
■

■

■
■[ ]

vpsc = 1
3 - vsa t -

Ts
6

■

■
■

■

■
■ + vsb t -

Ts
3

■

■
■

■

■
■ + vsc（ t）[ ]

■

■

■

■
■
■
■

■
■
■■

（5-86）

按照式 （5-86） 所示方法， 经过 Ts / 3 就可以提取出正序分量。 由式 （5-86）
所得到的三相正序电压经过 Clark 和正序 Park 变换， 可写出 dq 坐标系下的电压表

达式为

v p
sd = ∑

∞

h = 1
[Vp

hcos（（ωh - ω1） t + φp
h - φp

1） + Vn
hcos（（ - ωh - ω1） t - φn

h - φp
1）]

v p
sq = ∑

∞

h = 1
[Vp

hsin（（ωh - ω1） t + φp
h - φp

1） + Vn
hsin（（ - ωh - ω1） t - φn

h - φp
1）]

■

■

■

■
■

■■

（5-87）
式中

541



Vp
h =

Vp
h
3 1 - 2cos h + 2

3 π■

■
■

■

■
■[ ]

Vn
h =

Vn
h
3 1 - 2cos h - 2

3 π■

■
■

■

■
■[ ]

■

■

■

■
■■

■
■■

（h = 2m - 1） （5-88）

由式 （5-88） 可知， 采用基于 abc 坐标系的延时算法进行正序分离后， 能够消

除因基波负序分量而产生的频率为 2 f1 的脉动量， 同时也消除了因 5 次正序、 7 次

负序谐波成分而引入的频率为 4 f1、 8 f1 的脉动量。

vnsa =
vsa（ t） - vsb（ t） + vsb t -

Ts
6

■

■
■

■

■
■ - vsc（ t） - vsc t -

Ts
3

■

■
■

■

■
■

3

vnsb =
- vsa t -

Ts
3

■

■
■

■

■
■ + vsb（ t） - vsa（ t） - vsc（ t） + vsc t -

Ts
6

■

■
■

■

■
■

3

vnsc =
vsa t -

Ts
6

■

■
■

■

■
■ - vsa（ t） - vsb t -

Ts
3

■

■
■

■

■
■ - vsb（ t） + vsc（ t）

3

■

■

■

■
■
■
■
■
■

■
■
■
■
■■

（5-89）

采用式 （5-89） 所示的基于 abc 坐标系的延时算法， 可以有效地分离电网电压

负序分量， 其最大采样延时时间为 Ts / 3。 按照式 （5-89） 所示方法， 经过 Ts / 3 就

可以提取出负序分量。 由式 （5-89） 所得到的三相正序电压经过 Clark 和负序 Park
变换， 可写出 dq 坐标系下的电压表达式为

v n
sd = ∑

∞

h = 1
[Vp

hcos（（ωh + ω1） t + φp
h + φn

1） + Vn
hcos（（ωh - ω1） t + φn

h - φn
1）]

v n
sq = ∑

∞

h = 1
[Vp

hsin（（ωh + ω1） t + φp
h + φn

1） + Vn
hsin（（ωh - ω1） t + φn

h - φn
1）]

■

■

■

■
■

■
■

（5-90）

式中

Vp
h =

Vp
h
3 1 - 2cos h - 2

3 π（ ）[ ]

Vn
h =

Vn
h
3 1 - 2cos h + 2

3 π（ ）[ ]

■

■

■

■
■■

■
■

（h = 2m - 1） （5-91）

由式 （5-91） 可知， 采用基于 abc 坐标系的延时算法进行负序分离后， 能够消

除因基波正序分量而产生的频率为 2 f1 的脉动量， 同时也消除了因 5 次负序、 7 次

正序电压谐波成分而引入的频率为 6 f1 的脉动量。
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根据上述分析得到

vsα + jvsβ = vpsα + jvpsβ + vnsα + jvnsβ = ejωt（ v p
sd + j v p

sq） + e - jωt（ v n
sd + j v n

sq） （5-92）

v p
sd + j v p

sq = 2
3 （vpsa + αvpsb + α2 vpsc）e

jωt （5-93）

v n
sd + j v n

sq = 2
3 （vnsa + αvnsb + α2 vnsc）e

- jωt （5-94）

由式 （5-93）、 （5-94） 可得按照正序和负序坐标变换得到的电网电压正序和

负序电压矢量， 与时间轴上三相电网电压的正序和负序分量存在一一对应关系， 据

此可以设计三相 PWM 整流器在电网电压不对称情况下的控制算法如下：

d<ia>Ts

dt

d<ib>Ts

dt

d<ic>Ts

dt

d<vdc>Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0 0

- dp
a + dn

a（ ）

L

0 - R
L 0

- dp
b + dn

b（ ）

L

0 0 - R
L

- dp
c + dn

c（ ）

L

da
C

db
C

dc
C

-1
CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

<ia>Ts

<ib>Ts

<ic>Ts

<vdc>Ts

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

+ 1
L

1 0 0

0 1 0

0 0 1

0 0 0

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

<vpsa + vnsa>Ts

<vpsb + vnsb>Ts

<vpsc + vnsc>Ts

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

（5-95）

重写式 （5-18） 和图 5-4 如式 （5-95） 和图 5-37 所示。 根据式 （5-95） 和图

5-37 可以得到整流器交流侧被分解为三个完全解耦的单相交流电路， 电网电压零

序分量和整流器调制电压零序分量都不会影响整流器交流电流， 只会影响整流器交

流侧虚拟参考点和直流电压参考地之间的电位差。
分解式 （5-95） 可以得到下式：

d< ipa + ina> Ts

dt

d< ipb + inb> Ts

dt

d< ipc + inc> Ts

dt
d<vdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L 0 0

- da -
da + db + dc（ ）

3
■

■
■

■

■
■

L

0 - R
L 0

- db -
da + db + dc（ ）

3
■

■
■

■

■
■

L

0 0 - R
L

- dc -
da + db + dc（ ）

3
■

■
■

■

■
■

L
da
C

db
C

dc
C

- 1
CR

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

< ipa + ina> Ts

< ipb + inb> Ts

< ipc + inc> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

+
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1
L 0 0

0 1
L 0

0 0 1
L

0 0 0

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

<vpsa> Ts

<vpsb> Ts

<vpsc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

+

1
L 0 0

0 1
L 0

0 0 1
L

0 0 0

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

<vnsa> Ts

<vnsb> Ts

<vnsc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（5-96）

根据电路基本理论， 结合式 （5-96）， 图 5-37 所示的开关周期平均模型， 可以

分解为两个独立的正序和负序模型， 如图 5-38 所示。

图 5-37　 三相三线 PWM 整流器的开关周期平均模型 1

图 5-38　 三相三线 PWM 整流器的开关周期平均模型 2

由式 （5-93）、 式 （5-94） 对式 （5-96） 的正序和负序分量分别进行正序和负

序同步坐标变换， 得到
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d<ipd>Ts

dt

d<ipq>Ts

dt

d<ind>Ts

dt

d<inq>Ts

dt
d<vdc>Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

=

- R
L ω 0 0 -

dpd
L

-ω - R
L 0 0 -

dpq
L

0 0 - R
L -ω -

dnd
L

0 0 ω - R
L -

dnq
L

3（dpd +dnde
-j2ωt）

2C
3（dpq +dnqe

-j2ωt）
2C

3（dnd +dpde
j2ωt）

2C
3（dnq +dpqe

j2ωt）
2C 0

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

< ipd> Ts

< ipq> Ts

< ind> Ts

< inq> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

+

1
L 0 0 0 0

0 1
L 0 0 0

0 0 1
L 0 0

0 0 0 1
L 0

0 0 0 0 - 1
C

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

<vpsd> Ts

<vpsq> Ts

<vnsd> Ts

<vnsq> Ts

< iL> Ts

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

（5-97）

根据式 （5-97） 可以得到在正序和负序同步旋转坐标系下， PWM 整流器分离

出的正序电压、 电流分量和负序电压、 电流分量在交流侧相互解耦， 如图 5-39 所

图 5-39　 三相三线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下

开关周期平均模型等效电路
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图 5-40　 PWM 整流器在正、 负序同步旋转坐标系下开关

周期平均模型控制框图

示。 因此， 可以在正序和负序旋转坐标系下， 对整流器正序和负序分量分别进行

控制。
PWM 整流器在正、 负序同步旋转坐标系下开关周期平均模型控制框图如

图 5-40 所示。 根据式 （5-97）， 在正序和负序同步旋转坐标系下， PWM 整流器的

正序电压、 电流分量和负序电压、 电流分量在交流侧相互解耦， 因此只要给定整流

器正序和负序电流基准， 就可以对整流器网侧电流进行控制。 如何给定整流器正序

和负序电流基准， 主要取决于不同的功率控制策略。 在静止坐标系下， PWM 整流

器网侧输入功率表示为

Sin = 3
2 （ v p

sα + j v p
sβ）（ i psα + j i psβ）

*

= 3
2 [ejωt（ v p

sd + j v p
sq） + e - jωt（ v n

sd + j v n
sq）][e

jωt（ i psd + j i psq） + e - jωt（ i nsd + j i nsq）]
*

= 3
2 [（ v p

sd i
p
sd + v p

sq i
p
sq - j v p

sd i
p
sq + j v p

sq i
p
sd） + ej2ωt（ v p

sd i
n
sd + v p

sq i
n
sq - j v p

sd i
n
sq +
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j v p
sq i

n
sd） + （ v n

sd i
n
sd + v n

sq i
n
sq - j v n

sd i
n
sq + j v n

sq i
n
sd） + e - j2ωt（ v n

sd i
p
sd + v n

sq i
p
sq + j v n

sd i
p
sq -

j v n
sq i

p
sd）] = [Po + Pcos2cos（2ωt） + Psin2 sin（2ωt）] +

j[Qo + Qcos2cos（2ωt） + Qsin2 sin（2ωt）] （5-98）
根据式 （5-98）， 当整流器输入电压、 电流均不对称时， PWM 整流器网侧输

入功率存在有功功率和无功功率， 而有功功率和无功功率均存在平均输入功率以及

相应的工频的两倍频脉动量。 需要指出的是， 由于三相三线整流器不存在零序电流

通路， 三相四线整流器的零序电流分量控制目标为零， 因此这里不考虑整流器零序

电压和电流的影响， 以三相三线整流器电路推导电网电压不平衡时整流器输入有功

和无功功率分布为

Po

Qo

Psin2

Pcos2

Qsin2

Qcos2

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

= 3
2
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sd v n

sq

v p
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sd v n
sq - v n

sd

v n
sq - v n

sd - v p
sq v p

sd

v n
sd v n

sq v p
sd v p

sq

- v n
sd - v n

sq v p
sd v p

sq

v n
sq - v n

sd v p
sq - v p

sd

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

Ipd
Ipq
Ind
Inq

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

（5-99）

PWM 整流器网侧输入有功功率和无功功率表达式如式 （5-99） 所示， 式

（5-99） 中， Po、 Qo 表示整流器网侧输入平均有功功率和平均无功功率， Pcos2、
Psin2、 Qsin2、 Qcos2表示电网电压和输入电流不平衡时整流器网侧输入有功功率和无

功功率的两倍频脉动量。 根据式 （5-99）， 电网电压不平衡时， 不同的整流器输入

电流将会导致不同的整流器输入功率情况。 当整流器网侧输入有功功率存在两倍频

脉动量时， 整流器直流电压也必将存在两倍频脉动成分。 整流器直流电压和开关侧

直流母线电流可以表示为

C
dvdc
dt = idc - iL = idc -

vdc
RL

（5-100）

idc = isαdα + isβdβ = dp
d dp

q dn
d dn

q[ ]

ipd + indcos（2ωt） + inqsin（2ωt）

ipq + inqcos（2ωt） - indsin（2ωt）

ind + ipdcos（2ωt） - ipqsin（2ωt）

inq + ipqcos（2ωt） + ipdsin（2ωt）

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

（5-101）
根据式 （5-101）， 整流器网侧电流不平衡时， 开关侧直流母线电流含有 2 次

脉动量， 整流器直流电压也必将存在两倍频脉动成分。 结合式 （5-97）， 整流器直
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流电压的两倍频脉动将会引起整流器输入电流的 2 次脉动， 结合式 （5-101）， 整

流器输入电流 2 次脉动又将引起开关侧直流电流和直流母线电压 4 次脉动， 如此反

复， 在电网电压和输入电流不平衡时， 直流电压将会包含 2、 4 等偶次谐波分量。
为了控制整流器直流侧电压不含有 2 次谐波， 必须使式 （5-99） 中有功脉动分量

幅值 Pcos2、 Psin2为 0。
2
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2
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2
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2
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■
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■

■
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■
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（5-102）
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■

■
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（5-103）

以图 5-40 中电压调节器输出 P*
o 代入式 （5-103）， 即可得到整流器正序和负

序电流基准。 以式 （5-103） 得到的整流器正序和负序电流基准进行电流控制， 可

以确保整流器直流侧电压无 2 次脉动， 但整流器网侧电流存在负序分量。
在某些情况下， 对整流器控制的首要目标主要不是直流侧电压稳定， 而是交流

侧电流对称， 则整流器网侧电流基准为

ip*d
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■

■
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■
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■

■

■
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（5-104）

此时， 整流器网侧输入功率为
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（5-105）

5. 3　 三相四线 PWM 整流器的数学模型和控制

传统的在线式不间断电源 （UPS） 的结构如图 5-41 所示， 后级逆变器输出接

隔离变压器， 隔离变压器既起电气隔离作用， 又保证三相负载不平衡时 UPS 输出

电压平衡对称。 由于包含工频变压器， UPS 的体积比较大、 重量比较重， 并且变压

器成本在 UPS 物料成本中占有相当大比重。

图 5-41　 带隔离变压器的在线式 UPS 电路

图 5-42　 带隔离变压器的在线式 UPS 电路

如果采用图 5-42 所示非隔离结构 UPS， 由于逆变器直流侧电源无分裂中点，
通常的三相三线逆变器输出只有两个自由度， 无法产生零序分量， 在输出负载不平

衡时， 无法实现三相输出电压对称平衡。 解决方法之一是， 在三相逆变器输出滤波

器后面加中点形成变压器 （Neutral Formed Transformer， NFT）， NFT 是将三相三线

制电源转换为三相四线制电源的变压器， 有两种结构形式： 双绕组和单绕组结构。
在需要输出隔离时， 用双绕组变压器； 不需要输出隔离时， 用单绕组变压器 （即
自耦变压器）， 可以显著减轻重量。 当三相负载不对称时， 不对称负载产生的零序

电流将流入变压器绕组， 形成零序电压， 三相零序电压同相， 从而使三相电压不对

称。 减小零序阻抗、 限制不对称负载是减小三相电压不对称度的措施。 也就是说，
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图 5-43　 不带隔离变压器的在线式 UPS 电路 （三相四桥臂逆变器）

图 5-44　 不带隔离变压器的在线式 UPS 电路 （三相四线整流器输入）

使用 NFT 后可以带不对称负载， 但是输出电压仍不是完全对称， NFT 用在三相负

图 5-45　 四桥臂变换器

立体空间矢量图

载的不对称度较小的场合较好； 另外， NFT 是

一个低频变压器， 体积较大、 重量较重。
图 5-43 和图 5-44 是两种常见的不带隔离

变压器的在线式 UPS 电路， 其中， 图 5-43 的整

流器部分为三相三线结构， 用以实现输入侧电

流功率因数校正和控制直流母线电压； 逆变器

部分为三相四桥臂结构。 四桥臂三相逆变器把

输出中点连到第四个桥臂的中间， 可以让中线

上流过电流， 从而具备了带非对称负载的能力，
其根本原因在于通过控制第四个桥臂， 调节 ON
两点电位为 0， 从而保证逆变器输出三相电压

平衡对称， 一般可以采用立体空间矢量调制策

略， 如图 5-45 所示。 与三相四线半桥式逆变器相比， 四桥臂逆变器具有较高的直

流电压利用率。

5. 3. 1　 三相四线 PWM 整流器的数学模型

四桥臂逆变器是为了提高单直流电源供电的三相逆变器在负载不平衡时的输

出电压平衡能力而设计的， 如果三相逆变器采用正、 负直流母线供电， 则三个逆

451



变桥臂有三个自由度， 在负载不平衡时可以实现交流输出电压平衡， 如图 5-44
所示。 图 5-44 所示的在线式 UPS 整流器和逆变器部分均采用三相四线结构， 三

相四线整流器用以实现输入侧电流功率因数校正和控制直流母线电压； 三相四线

逆变器用以控制三相输出交流电压。 一般为了使三相四线逆变器控制简单， 正、
负直流母线电压应该对称相等。 三相四线整流器由于存在三个自由度， 理论上可

以实现直流母线电压的均压控制， 代价是整流器输入中线上存在电流， 通常这是

不希望的， 因此单独增加一个直流母线电压均压桥臂， 专门控制正、 负直流母线

电容电压对称。

图 5-46　 三相四线 PWM 整流器原理电路

三相四线 PWM 整流器电路图如图 5-46 所示。 图 5-47 中， V1 ～ V6 为主开关

管； vsa、 vsb、 vsc分别表示三相电网电压； ia、 ib、 ic分别表示整流器的网侧输入电

流； idc表示整流器的直流侧输出电流； iL表示整流器的直流侧负载电流； v +
dc和 v -

dc

分别表示整流器正、 负直流母线电压； C 和 L 分别表示整流器输出直流滤波电容和

各相滤波电感； R 为电感内阻和线路阻抗， RL表示整流器直流侧负载电阻， O 点为

交流电压参考点。 记整流器的总的输出直流电压表示为 vdc， 整流器正、 负直流母

线电压差表示为 Δvdc， 则有

vdc = vdc + + vdc -

Δvdc = vdc + - vdc -{ （5-106）

推导式 （5-106）， 可得

vdc + =
Δvdc
2 +

vdc
2

vdc - = -
Δvdc
2 +

vdc
2

■

■

■

■
■

■
■

（5-107）

设开关管是理想器件， S*
a 、 S*

b 、 S*
c 分别表示三相桥臂的开关函数， 定义

S*
x（x = a，b，c） = 1 代表对应的桥臂上管导通、 下管关断， S*

x（x = a，b，c） = - 1 代表对应的
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桥臂下管导通、 上管关断。 以 a 相桥臂为例， 当整流器 a 相桥臂上管开通 （S*
a =

1） 时， a 相开关管侧电压 vra对 O 点电压表示为 v +
dc， 当整流器 a 相桥臂下管开通

（S*
a = - 1） 时， a 相开关管侧电压 vra对 O 点电压表示为 - v -

dc， 结合式 （5-107）
可以得到 a 相开关管侧电压 vra表示为

vra =
Δvdc
2 + S*

a

vdc
2 （5-108）

在图 5-46 所示的三相四线 PWM 整流器电路中， 输入侧各相电网电压

vsx（x = a，b，c）与开关电压 vrx（x = a，b，c）之差为对应相电感 （包含寄生电阻） 上承受的电

压， 由此可以得到

vsa = iaR + L
dia
dt + vra

vsb = ibR + L
dib
dt + vrb

vsc = icR + L
dic
dt + vrc

■

■

■

■
■
■
■

■
■
■
■

（5-109）

把式 （5-108） 代入式 （5-109）， 可以得到

vsa = iaR + L
dia
dt +

Δvdc
2 + S*

a

vdc
2

vsb = ibR + L
dib
dt +

Δvdc
2 + S*

b

vdc
2

vsc = icR + L
dic
dt +

Δvdc
2 + S*

c

vdc
2

■

■

■

■
■
■
■

■
■
■■

（5-110）

三相四线整流器直流侧正、 负直流母线电压分别表示为

C
dv +

dc
dt = i +bus -

vdc
RL

C
dv -

dc
dt = i -bus -

vdc
RL

■

■

■

■
■
■

■
■■

（5-111）

根据开关函数定义， 整流器开关侧正、 负直流母线电流分别表示为

i +bus =
1 + S*

a
2 ia +

1 + S*
b

2 ib +
1 + S*

c
2 ic

i -bus =
S*
a - 1
2 ia +

S*
b - 1
2 ib +

S*
c - 1
2 ic

■

■

■

■
■■

■
■■

（5-112）
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把式 （5-112） 代入式 （5-111）， 可以得到三相四线整流器直流侧正、 负直流

母线电压为

C
dvdc
dt = C

d v +
dc + v -

dc（ ）

dt = iaS
*
a + ibS

*
b + icS

*
c - 2

vdc
RL

C
dΔvdc
dt = C

d v +
dc - v -

dc（ ）

dt = ia + ib + ic

■

■

■

■
■■

■
■■

（5-113）

结合式 （5-110） 和式 （5-113） 可以列出三相四线 PWM 整流器的基本方程为

vsa = iaR + L
dia
dt +

Δvdc
2 + S*

a

vdc
2

vsb = ibR + L
dib
dt +

Δvdc
2 + S*

b
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2

vsc = icR + L
dic
dt +
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c
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*
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*
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■
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■
■
■
■
■
■
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（5-114）

采用跟三相三线整流器相同的处理方法， 首先把式 （5-114） 化为状态空间矢

量形式 （静止 abc 坐标系下）， 即
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■
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■

■

■
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■

■

■

■
■
■
■

（5-115）
仿照三相三线整流器的处理方法， 引入开关周期平均算子， 对式 （5-115） 求

开关周期平均， 在假定一个开关周期内， 交流输入电感电流和直流输出电容电压近

似不变的前提下， 可以得到
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■

■
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（5-116）

定义 a、 b、 c 相的占空比为

da =
<S*

a（ t）> Ts
+ 1

2 = 1
Ts
∫t +Ts
t

S*
a（τ） + 1

2 dτ （5-117）

db =
<S*

b（ t）> Ts
+ 1

2 = 1
Ts
∫t +Ts
t

S*
b（τ） + 1

2 dτ （5-118）

dc =
<S*

c（ t）> Ts
+ 1

2 = 1
Ts
∫t +Ts
t

S*
c（τ） + 1

2 dτ （5-119）

将占空比的表达式代入式 （5-116）， 可以得到
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（5-120）

根据式 （5-120）， 当整流器零线电流可以引起其直流侧正、 负母线电容电压

不均压 （Δvdc≠0）， 三相四线整流器开关周期平均模型如图 5-47 所示。

图 5-47　 三相四线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电路

参照三相三线整流器的处理方法， 建立三相四线整流器静止坐标系下的开关周

期平均模型。 结合 Clark 变换式 （5-40） 和逆变换式 （5-45）， 对式 （5-120） 所示

的三相四线 PWM 整流器状态方程推导可得
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（5-122）

整理式 （5-121） 和式 （5-122） 可以得到
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（5-123）

式 （5-123） 为 PWM 整流器在静止坐标系下的开关周期平均模型。 式 （5-123）
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图 5-48　 三相四线 PWM 整流器在静止坐标系下开关周期平均模型的等效电路

中， iα、 iβ、 io为 ia、 ib、 ic变换至 αβo 静止坐标系下的值； dα、 dβ、 do为 da、 db、
dc变换至 αβo 坐标系下的值； vsα、 vsβ、 vso为 vsa、 vsb， vsc变换至 αβo 坐标系下的

值， 根据该模型绘制 PWM 整流器等效电路如图 5-48 所示。 对式 （5-123） 进行推

导， 建立同步旋转坐标系下三相四线整流器的开关周期平均模型为
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（5-124）
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（5-125）

整理式 （5-124） 和式 （5-125）， 可以得到
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（5-126）

图 5-49 是三相四线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下的开关周期平均模型的等

效电路， 图中的各符号和式 （5-126） 相同。 与三相三线整流器相同， 三相四线整

流器在 dq 同步旋转坐标系下， dq 轴电流之间不独立， 存在耦合关系。 与三相三线

整流器不同点在于， 三相四线 PWM 整流器存在零序电流通路， 电网电压零序分

量、 开关占空比零序分量都有可能引起整流器零序电流， 导致三相网侧输入电流不

对称。

图 5-49　 三相四线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下的开关周期平均模型的等效电路

上面建立了三相三线和三相四线整流器的数学模型， 根据数学模型， 比较图

5-6 所示的三相三线 PWM 整流器开关周期平均模型等效电路和图 5-48 所示的三相
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四线整流器开关周期平均模型的等效电路， 可以得到如下结果： 三相三线整流器交

流侧不存在零序电流通路、 交流侧参考点和直流侧参考点之间始终存在零序电压

差； 三相四线整流器交流侧存在零线电流通路， 输入侧参考点和负载侧中点等电

位， 三相四线整流器的零序电流受到零序开关函数、 直流母线电压差和电网电压零

序分量的影响。 由于开关器件死区的存在， 开关函数必然存在零序分量， 直流母线

滤波电容电容量差异和输出负载差异又会造成正、 负直流母线存在电压差， 电网电

压质量不好时也会产生零序电压分量， 上述因素均会导致输入滤波电感电流零序分

量的产生， 而三相四线整流器交流侧零序电流又会影响直流侧正、 负母线电压不平

衡， 在控制上必须有所考虑。

5. 3. 2　 三相四线 PWM 整流器的控制

根据图 5-47 所示的三相四线 PWM 整流器开关周期平均模型的等效电路， 三相

四线整流器由于存在零序电流通路， 其零序电流受到零序开关函数、 直流母线电压

差和电网电压零序分量的影响； 同时三相四线整流器零序电流又会影响直流侧正、
负母线电压平衡度， 即通过调节整流器零序电流大小就可以解决整流器直流侧正、
负直流母线电压均压问题。 对于三相四线整流器， 一般安全规范要求其零线电流低

于某一量值， 否则会导致较高的零地电压差， 因此本书在对三相四线整流器的控制

中， 其主要思路是控制输入侧三相电流对称， 零线电流的控制目标为零， 对于由直

流负载不平衡等其他因素导致的输出侧正、 负直流母线不对称， 设计专门的直流侧

均压桥臂， 专门控制正、 负直流母线电容电压平衡， 如图 5-50 所示。
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（5-127）

假设图 5-50 中直流母线均压桥臂可以确保三相四线整流器正、 负直流母线电
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图 5-50　 三相四线整流器和均压电路

压均压， 则式 （5-126） 所示的三相四线 PWM 整流器开关周期平均模型可以简化

为式 （5-127） 所示， 图 5-49 所示的三相四线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下的

开关周期平均模型的等效电路可以简化为图 5-51 所示。 图 5-51 中的各符号和图 5-
49 相同， 区别在于图 5-51 的前提是正、 负直流母线电压均压。 在直流母线电压均

压的前提下， 三相四线整流器的控制目标与三相三线整流器相同， 即控制交流输入

电流对称， 且具有单位功率因数、 直流母线总电压稳定； 三相四线整流器与三相三

线整流器的不同点在于存在零序电流通路， 电网电压零序分量、 开关占空比零序分

量都有可能引起整流器零序电流， 导致三相网侧输入电流不对称， 因此有必要在三

相四线 PWM 整流器控制环路中增加零序电流环。

图 5-51　 三相四线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下开关周期平均模型的等效电路

三相四线 PWM 整流器在同步坐标系下的控制框图如图 5-52 所示， 采用电压、
电流双闭环控制， 内环是 d 轴、 q 轴、 0 轴电流环， 采用 PI 调节器 ACR 电流环带

宽较宽， 目的是控制电流功率因数为 1， 0 轴电流环基准设为 0， 如果整流器前端

未接 EMI 滤波器， q 轴电流基准也设为 0； 外环是电压环， 采用 PI 调节器 AVR 目

的是调节直流母线电压， 电压环的输出作为 d 轴电流环基准电流。
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图 5-52　 三相四线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下的控制框图

由于在同步旋转坐标系下的整流器模型电流环存在耦合关系， 因此在控制环路

中， 有必要增加电流环解耦控制， 同时为了提高整流器对于电网扰动的响应速度，
引入电网电压前馈调节。 为了合理设计整流器补偿网络， 需要首先分析变换器动态

小信号模型。 推导小信号模型， 首先要确定直流工作点。 设定变换器在直流工作点

的输入、 输出的电压、 电流和占空比分别为： Vsd、 Vsq、 Id、 Iq、 Vdc、 Dd、 Dq， 根

据式 （5-127）， 并忽略电感寄生电阻， 可以得到直流工作点模型如下式所示：

L
dId
dt

L
dIq
dt

L
dI0
dt

C
2
dVdc
dt

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

=

0 ωL 0 - Dd

- ωL 0 0 - Dq

0 0 0 2
2 - Do

3
2 Dd

3
2 Dq

3Do
2 - 3

2 2
- 1
RL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
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Iq
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Vdc

■

■
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■
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■

■

■
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■
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■
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■

■

■
■
■
■

=

0
0
0
0

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
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（5-128）
化简得到

Vsd + ωLIq - DdVdc = 0
Vsq - ωLId - DqVdc = 0

2Vs0 + （ 2 - 2D0）Vdc = 0

3
2 DdId + 3

2 DqIq +
3Do
2 - 3

2 2
■

■
■

■

■
■I0 =

Vdc
RL

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（5-129）
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需要指出， 式 （5-129） 的直流工作点方程仅在三相输入电网电压对称平衡的

条件下成立， 在电网电压不对称时， 由于三相电压同时存在正序、 负序和零序分

量， 在按照正序确立的同步旋转坐标系下， 其表现出来的 Vsd、 Vsq、 Id、 Iq 上存在

低频波动， 导数不等于零。 三相四线整流器在 dq0 旋转坐标系下的小信号扰动模型

如下式所示：

d i d
dt

d i q
dt

d i 0
dt

d v dc
dt

■
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（5-130）

根据式 （5-130） 得到三相四线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下的小信号模

型等效电路如图 5-53 所示。

图 5-53　 三相四线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下

的小信号模型等效电路

根据图 5-52 所示的 PWM 整流器控制框图， 在对电流环解耦之后， 整流器的占

空比为
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dd = Hi（ i
*
d - id） + ωL

vdc
iq = d′d + ωL

vdc
iq （5-131）

dq = Hi（ i
*
q - iq） - ωL

vdc
id = d′q - ωL

vdc
id （5-132）

根据式 （5-131） 和式 （5-132）， 式 （5-126） 可以改写为

d< id> Ts

dt
d< iq> Ts

dt
d< i0> Ts

dt
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dt
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L
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L

0 0 - R
L

2 - 2do
2L

3d′d
C

3d′q
C

3do - 3 / 2
C - 2

CRL

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

< id> Ts

< iq> Ts

< i0> Ts

<vdc> Ts

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

+

1
L 0 0

0 1
L 0

0 0 1
L

0 0 0

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■

<vsd> Ts

<vsq> Ts

<vs0> Ts

■

■

■
■
■
■

■
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（5-133）

图 5-54　 三相四线 PWM 整流器在同步旋转坐标系下

开关周期平均模型的等效电路

根据式 （5-133）， 解耦之后的三相四线 PWM 整流器模型的等效电路如图 5-54
所示。 为了推导解耦之后的电路小信号模型， 首先要确定直流工作点。 忽略电感寄

生电阻， 设定解耦之后变换器在直流工作点的输入、 输出的电压、 电流和占空比分

别为： Vsd、 Vsq、 Id、 Iq、 Vdc、 D′d、 D′q， 根据式 （5-133） 可以得到直流工作点模

型如下式所示：

761



dId
dt
dIq
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（5-134）
化简式 （5-134）， 得到

Vsd - D′dVdc = 0
Vsq - D′qVdc = 0

Vs0 + （ 2 - 2 - D0）Vdc = 0

D′dId + D′qIq + （D0 - 2 - 2） Io = 2Vdc - 3RL

■
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■

■
■
■

■
■■

（5-135）

按照小信号模型的定义， 推导得到三相四线 PWM 整流器解耦之后在 DQ 旋转

坐标系下的小信号扰动模型， 如下式所示：
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（5-136）

其小信号模型等效电路如图 5-31 所示。 根据图 5-55， 三相四线 PWM 整流器

小信号模型等效为输出并联的 Boost 型直流变换器， 电流环设计时认为是三个互不

影响的独立的电流环路， 可以按照单输入单输出系统进行补偿器参数设计。
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图 5-55　 三相四线 PWM 整流器解耦之后在同步旋转坐标

系下的小信号模型等效电路

根据式 （5-136）， 解耦之后整流器小信号模型的电压、 电流环传递函数为

i d（ s）
d′d（ s）

=
Vdc
sL

i q（ s）
d′q（ s）

=
Vdc
sL

i o（ s）
d′o（ s）

=
Vdc
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=
1. 5D′dRL

1 + 0. 5sCRL

■

■

■

■
■
■
■
■
■■

■
■
■
■
■
■■

（5-137）

解耦后， 三相四线 PWM 整流器等效控制框图如图 5-56 所示 ， 电流环采用 PI
调节器 ACR， 电压环采用 PI 调节器 AVR。 首先， 三相电网相电压经锁相环计算求

出跟踪角度； 经三相静止到旋转坐标变换 （abc→dq0） 求出相电压在旋转坐标系

下的分量有功电压 vd、 无功电压 vq、 零序电压 v0； 三相相电流 （ ia、 ib、 ic） 经三

相静止到旋转坐标变换 （abc→dq0） 求出相电流在旋转坐标系下的分量有功电流

（ id）、 无功电流 （ iq）； 零序电流直接从中线获取。 母线的电压给定 （V*
dc） 和电压

反馈 （Vdc） 的误差， 经母线电压调节器后形成有功电流给定 （ i*d ）。 各电流给定

（ i*d 、 i*q 、 i*0 。 其中， i*q 为交流电容电流， i*0 为 0） 与各电流反馈 （ id、 iq、 i0 ）
的差值经电流调节器加电压前馈和解耦量前馈后， 经旋转到静止坐标变换 （dq0→
abc） 和 SPWM 发生器后， 发出三相 PWM 开关波形驱动开关管。 需要指出的是，
通常的三相三线整流器一般采用空间矢量调制 （SVM）， 由于 SVM 无法把零序基准

信息反映到 6 个开关管上， 在这里无法采用， 这里采用了将 dq0 轴的开关管侧电压
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图 5-56　 解耦后三相四线 PWM 整流器等效控制框图

基准变换到 abc 静止坐标系下再进行 SPWM 的方法产生三相 PWM 开关波形驱动开

关管。 需要指出的是， 控制环路最终输出的占空比信号包含零序分量， 由于常规的

二维空间矢量调制方法无法把零序基准信息反映到开关管上， 在调制时不能采用常

规的二维空间矢量调制方法， 可以把在 dq0 同步坐标系下的占空比信号转换到三相

静止 abc 坐标系下进行 PWM 控制， 或者采用三维空间矢量调制方法。
图 5-57 所示的三相四线 PWM 整流器等效控制框图中， 没有考虑直流母线正、

负电压的均压控制。 实际上， 正、 负母线电压差可以由控制零序电流来间接控制，
但这将会存在中性线电流。 正、 负母线电压差由专门的平衡电路来调节， 所以从减

少中性线电流来考虑， 控制零序电流基准为 0。 需要指出的是， 由于三相电感电流中

存在大量电流开关谐波， 直接通过三相电流旋转变换得到的零序电流中存在大量的开
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图 5-57　 三相四线 PWM
整流器均压桥臂

关次谐波电流， 掩盖了中线电流中的低次谐波， 如果用

这个量作为零线电流反馈， 会给零序电流环路的设计带

来困难， 一般可以把零序电流滤除开关纹波之后的值作

为电流反馈。
前述分析给出了三相四线 PWM 整流器控制环路设

计， 下面分析图 5-57 所示的直流母线电压均压桥臂的

控制。
均压桥臂的控制前提是要建立被控对象的数学模

型。 令正母线电压为 vdc + ， 负母线电压为 vdc - ， 均压

桥臂状态方程可以表示为
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dt
d<Δvdc> Ts

dt

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
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■

■
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■
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■
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■
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■
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■

■

■
■

■

■

■
■

（5-138）

图 5-58　 均压桥臂开关周期平均模型

均压桥臂的功能是稳定正负母线电压差为零， 根据图 5-58 的均压桥臂开关周期

平均模型， 可采用普通的电压外环、 电流内环的双闭环控制器， 如图 5-59 所示。 其

图 5-59　 均压桥臂控制框图

中， 电压外环和电流内环均采用 PI
调节器。 控制系统的具体工作过程

如下： 正、 负母线电压差经过电压

环调节器后输出信号作为平衡电感

电流基准， 平衡电感电流基准与平

衡电感电流反馈 （ iL） 之差经电流

环 PI 调节器后， 输出 PWM 互补驱

动信号， 驱动平衡桥臂开关动作。

5. 4　 交流电源锁相环技术

对于本书所述的三相 PFC 变换器， 当采用基于同步旋转坐标系的空间矢量调

制时， 有必要实时掌握电网电压的相位信息， 以方便计算交、 直轴的电压、 电流坐

标变换以及瞬时的有功和无功功率。 同样， 对于其他电力电子变换器， 如不间断电
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源、 有源滤波器、 静止无功补偿器、 感应加热电源等， 为了实现有效的控制， 也必

须掌握交流电网的频率和相位信息。 目前电力电子领域中主要是采用锁相环

（Phase Locked Loop， PLL） 技术进行相位同步和频率跟踪， 锁相环的性能对于交流

电源系统控制至关重要。
锁相环技术是一种相位负反馈控制技术， 作用是利用环路反馈原理实现外部输

入信号与内部振荡信号同步。 典型的锁相环电路由鉴相器 （Phase Detector）、 低通

滤波器 （Low Pass Filter， LPF） 和压控振荡器 （Voltage Controlled Oscillator， VCO）
组成， 如图 5-60 所示。

图 5-60　 锁相环电路

图 5-60 所示的锁相环电路中， 设被同步的信号 vi 已经被调整为占空比为 0. 5
的矩形波， 同步信号 vi 和反馈信号 vo 输入到鉴相器中， 鉴相器将输入信号与反馈

信号的相位差转化为与之成正比的电压信号， 该电压信号经过低通滤波器滤波后作

为压控振荡器的输入信号， 调节压控振荡器的输出频率和相位， 从而实现输入与输

出信号的同步。
最简单的鉴相器可以用异或门电路表示， 如图 5-61 所示。 图 5-61 所示的鉴相

器， 其输入信号必须为占空比是 0. 5 的矩形波信号， 当同步信号 vi 和反馈信号 vo

图 5-61　 鉴相器输入输出波形
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相位相同时， 鉴相器输出信号为低电平； 当同步信号 vi 和反馈信号 vo 相位逐渐增

加时， 鉴相器输出信号为一定占空比的矩形波， 占空比随同步信号 vi 和反馈信号

vo 相位差增加而增加； 当同步信号 vi 和反馈信号 vo 相位相差 180°时， 鉴相器输出

图 5-62　 滤波器输入、 输出波形

信号为高电平。 显然， 以异或门表示的鉴

相器， 只能检测 0° ～ 180°之内的相差。
在实际的鉴相器中， 可以通过对输入信号

分频的方法解决这个鉴相缺陷。
鉴相器输出信号为一定占空比的矩形

波， 为了把占空比信号转换为压控振荡器

可以使用的模拟信号， 需要引入低通滤波

器， 滤波器输入、 输出波形如图 5-62 所

示。 锁相环系统中的低通滤波器除了起滤

波作用外， 还有调整环路参数的功能， 常

用的 RC 低通滤波器如图 5-63 所示。
RC 低通滤波器传递函数为

vo（ s）
vi（ s）

= 1 / τ
s + 1 / τ τ = RC （5-139）

除了 RC 低通滤波器， 常用的锁相环滤波器还有无源比例积分 （PI） 滤波器和

有源比例积分 （PI） 滤波器， 分别如图 5-64、 图 5-65 所示。

图 5-63　 RC 低通滤波器 图 5-64　 无源 PI 滤波器

无源比例积分滤波器传递函数为

vo（ s）
vi（ s）

=
s + 1

τ2
s + 1

τ1 + τ2（ ）

　 （τ1 = R1C，τ2 = R2C） （5-140）

图 5-65　 有源 PI 滤波器

有源比例积分滤波器传递函数为

vo（ s）
vi（ s）

=
sτ2 + 1
sτ1

（τ1 = R1C，τ2 = R2C）

（5-141）
压控振荡器是一个电压 /频率变换装置， 它的

频率 fv t（ ） 随 vc t（ ） 变化， 它们的关系可表示为
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fv t（ ） = f0 + Kvc t（ ） （5-142）
式中， f0为压控振荡器的中心频率， 即控制电压 vc t（ ）为 0 时的输出频率； K 为决定

压控振荡器的灵敏度。 压控振荡器输入、 输出波形如图 5-67 所示。

图 5-66　 压控振荡器输入、 输出波形

图 5-60 所示的锁相环电路中， 同步信号 vi 和反馈信号 vo 的频率是相同的， 而

通过在锁相环中增加分频器、 倍频器或混频器， 可以使同步信号 vi 和反馈信号 vo
的频率不相同。 图 5-66 所示的是采用分频器 （Frequency Divider） 的锁相环电路，
压控振荡器输出信号 vo 频率为同步信号 vi 频率的 n 倍。 在锁相环中， 使用分频器

可以提高锁相环的精度。

图 5-67　 采用分频器的锁相环结构

5. 4. 1　 硬件锁相环

早期采用分立器件和模拟电路， 按照图 5-67 所示的锁相环结构， 可以方便地

构建锁相环电路。 目前， 国内外有很多通用型锁相环集成芯片。 在电力电子领域，
一般是对电网电压进行锁相， 比较常用的是 CD4046 通用 CMOS 锁相环集成电路，
CD4046 具有两个鉴相器， 工作频率低于 1. 4MHz， 输出驱动电流大于 2. 6mA， 供

电电源电压为 5 ～ 15V， 在 10kHz 以下锁相中心频率损耗小于 600μW， 属于低功耗

器件。 CD4046 内部结构框图如图 5-68 所示。
图 5-68 所示的 CD4046 内部结构框图中， 各引脚定义如下：
•1 脚： 鉴相器 2 输出， 锁相环失锁时为低电平， 入锁时为高电平。
•2 脚： 鉴相器 1 输出。
•3 脚： 鉴相器比较信号输入。
•4 脚： 压控振荡器输出。
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图 5-68　 CD4046 内部结构框图

•5 脚： 禁止端， 高电平时禁止，
低电平时允许压控振荡器工作。

•6 脚、 7 脚： 压控振荡器外接振

荡电容。
•8 脚： 芯片地电平。
•16 脚： 芯片电源。
•9 脚： 压控振荡器的控制端。
•10 脚： 源跟随器输出端， 用于解

调输出。
•11 脚、 12 脚： 压控振荡器外接

振荡电阻。
•13 脚： 鉴相器 2 输出。
•14 脚： 鉴相器信号输入。
•15 脚： 内部独立的齐纳二极管

负极。
图 5-69 所示的 CD4046 内部结构框图中， 鉴相器 1 为异或门， 要求输入信号占

空比为 50% ， 适合应用于信噪比较低的场合。 鉴相器 2 为边缘触发式鉴相器， 对

输入信号占空比无要求， 适合应用于信噪比较高的场合。 鉴相器工作时， 其输出信

号经由 R3、 R4、 C2 组成的低通滤波后接入压控振荡器输入端 9 脚， 调整压控振荡

器的输出频率迅速逼近输入信号频率。 压控振荡器的输出又经分频器再接入鉴相

器， 继续经鉴相器与输入信号相位进行比较， 最后使压控振荡器的输出频率无限接

近输入信号频率， 当两者的相位差在一定范围内时， 称为锁相环入锁。 如果鉴相器

无输入信号， 输出平均电压等于一半电源电压， 压控振荡器在中心频率点起振。
由于锁相环只能对一定频率范围内的信号进行锁相， 因此锁相环外围器件参数

计算时要考虑被锁相信号频率变化范围， 一般以被锁相信号正常频率作为压控振荡

器的中心频率 f0， 同时把被锁相信号最高频率和最低频率定义为 fmax 和 fmin。
CD4046 采用 RC 型压控振荡器， 压控振荡器的中心频率以及振荡频率范围由外接

电容 C1 和电阻 R1、 R2 决定。 根据经验公式， 有

fmin≈
1

2πR2（C1 + C0）
（5-143）

fmax≈
1

2πR1（C1 + C0）
+ fmin （5-144）

f0 = 1
2 （ fmax + fmin） （5-145）

式中， C0 为寄生电容， 约为 30pF； R1、 R2 的取值一般在 10kΩ ～ 1MΩ 之间； 芯片

供电电压高于 10V 时， C1 取值大于 50pF； 供电电压高于 5V 时， C1 取值大于
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100pF， C1 取值一般小于 10nF。
图 5-69 所示的 CD4046 内部结构框图中， 鉴相器输出信号经由 R3、 R4、 C2 组

成的低通滤波后接入压控振荡器输入端。 低通滤波器有助于防止噪声信号对锁相环

的干扰， 同时， 如果低通滤波器的时间常数设计过大， 也会限制锁相环跟踪输入信

号变化的速度。 一般低通滤波器的时间常数需要结合锁相信号信噪比和变化范围等

综合考虑。

5. 4. 2　 软件锁相环

传统的由硬件电路构建的模拟锁相环入锁时间较短， 可以保证被锁信号和输出

信号的稳态相差， 但模拟锁相环中心频率点受压控振荡器限制而导致频率范围较

窄， 环路带宽较宽， 当被锁信号瞬间变化时， 压控振荡器输出信号发生较大的频率

瞬变。 随着数字信号处理技术在电力电子领域应用日趋广泛， 数字化软件锁相环更

适合应用于全数字控制的电力电子变换器中。 与传统的硬件电路锁相环相比， 软件

锁相环环路带宽和中心频率可调， 外围电路简单， 不受温度漂移、 直流偏置和器件

饱和等模拟电路固有问题的影响。 目前在电力电子电路中， 常见的锁相环按照交流

信号采样方法不同， 一般分为基于过零点检测的锁相环、 基于静止坐标系的锁相环

和基于同步旋转坐标系 （SRF） 的锁相环。
5. 4. 2. 1　 基于过零点检测的软件锁相环

基于过零点检测的锁相环， 通常通过滞环比较器将交流电压信号转换为矩形

波， 然后对矩形波信号进行锁相。 对矩形波信号进行锁相， 既可以采用前面介绍的

硬件锁相环， 也可以采用软件锁相环的方法： 由数字信号处理器 （DSP） 的捕获单

元在电网电压同步方波信号的每个上升沿到来时， 把定时器的计数值读到存储器

中， 然后在软件上把计数器的值重新归零， 为下一周期计数做准备， 这时捕获到的

计数器的值， 就是电网电压的周期值。 比较电网电压的周期值和 DSP 内部锁相值

过零点， 可以得到 DSP 锁相角与电网之间的电压相位差关系， 如图 5-69 所示。

图 5-69　 DSP 锁相角与电网之间的电压相位差关系

图 5-69 所示的软件锁相环框图中， 为了得到电网电压周期和相位信号， 首先

需要图 5-70 所示的滞环比较器把调理后的交流电网电压信号 v1 整形为矩形波信号

v2。 由于 DSP 只需要捕获电网电压信号 v1 的上升沿即可获得交流信号周期和相位

信息， 因此迟滞比较器的上限触发电平 V + 为 0V， 下限触发电平为 V - 。
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图 5-70　 滞环比较器及输入、 输出电压波形

V + = 1 +
R2
R1

■

■
■

■

■
■vi -

R2
R1

VOL

（5-146）

V - = 1 +
R2
R1

■

■
■

■

■
■vi -

R2
R1

VOH

（5-147）
式中， VOH、 VOL 为滞环比较器输

出高、 低电平的电压值。 图 5-71
表示了当 DSP 基准信号滞后和超

前于电网电压信号时， 数字锁相

环的实现过程。 在 DSP 基准信号

相位滞后时， 在第 n - 1 个周期检

测到 DSP 基准信号滞后电网电压

相位为 Td （时间） 时， 则改变第 n 个周期 DSP 输出的周期， 使其由原来的 T 变为

T - Td， 这样在第 n + 1 个周期时， DSP 基准信号相位便赶上了电网的相位， DSP 输

出周期跟踪电网频率， 实现同步。 在 DSP 基准信号相位超前时， 检测到相位超前

量 Ta 后， 在下个周期改变逆变输出频率， 使其由原来的 T 变为 T + Ta， 以实现同

步。 为避免因相位差较大而引起 DSP 输出信号频率剧烈变化， 一般需要限制每个

图 5-71　 数字锁相实现示意图
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周期相位调节的幅度。
在硬件锁相环中， 鉴相器的输出代表了相位与频率两种误差， 只有在给定输入

与反馈输入信号频率相等时， 鉴相器输出的才仅仅是相位误差。 鉴相器的输出量经

滤波后对压控振荡器的控制是将频率与相位一起进行调整的。 与硬件锁相环相似，
软件数字锁相环也必须对频率和相位分别加以修正， 才能达到锁相的目的。 在不考

虑滤波作用时， 对频率的一步修正如下式所示。
Tdsp（n） = TGrid（n - 1） （5-148）

式中， Tdsp为 DSP 锁相基准信号周期； TGrid为电网电压的周期。 式 （5-148） 表示

用上一周期电网电压的频率 （周期） 来作该周期 DSP 锁相基准信号的频率 （周
期）。 考虑图 5-72 的 RC 低通滤波器时， 对图中的低通滤波器用后向差分法可以写

出其离散化的表达式 （即数字滤波器表达式）：

图 5-72　 RC 低通滤波器

Y（n） = AY（n - 1） + （1 - A）X（n） （5-149）
式中， A 表示滤波参数， A = τ / （Ts + τ）； τ 为时间常数，
τ = RC； Ts为采样周期； Y（n）、 Y（n - 1） 为本次和前次

滤波值； X（ n） 为本次采样输入值。 在数字锁相环中，
将 T0（n） 作为滤波器的输入， T′（ n） 作为滤波器的输

出， 按式 （5-149） 可得

T′（n） = AT′（n - 1） + （1 - A）T0（n） （5-150）
在数字锁相环的算式中， 仅考虑对频率修正是不够的， 因为一旦同步信号的频

率发生变化， 必然会产生相位误差。 数字锁相环中， 在调整频率时， 也必须调整相

位。 如果一开始就不修正相位， 而仅仅按式 （5-150） 修正频率， 将 T′（n） 作为

DSP 锁相基准信号的周期， 则无法调整相位差， 即相位没有锁定。 考虑频率和相位

同时修正时， 数字锁相环的计算公式为

T（n） = T′（n） + Bθ（n） （5-151）
式中， B 为相位修正系数， 0 < B < 1。

根据式 （5-150） 和式 （5-151） 即可得数字锁相环的计算公式为

T（n） = AT′（n - 1） + （1 - A）T0（n） + Bθ（n） （5-152）
式中， T0 为捕获单元捕获到的电网电压周期； T′为频率修正后的周期； T 为频率修

正、 相位修正后的周期 （数字锁相环的输出频率， 也就是 DSP 锁相基准信号的周

期）； θ 为 DSP 与电网电压之间的相位差； A 为低通滤波器的滤波参数； B 为相位

图 5-73　 数字锁相环的状态变量图

修正系数。
根据式 （5-152） 可以作出数字锁相环的

状态变量图， 如图 5-73 所示。
由此画出数字同步锁相环控制框图， 如

图 5-74 所示。 电网电压同步信号与 DSP 锁相

基准信号， 一方面进行频率修正， 另一方面
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检测出两个信号的相位差。 修正后的频率再与检测出来的相位差进行相位修正， 相

位修正后的频率作为 DSP 参考正弦波的发生频率。

图 5-74　 数字同步锁相环控制框图

5. 4. 2. 2　 基于三相静止坐标系的锁相环

基于交流电压过零点检测的锁相环技术广泛应用于不间断电源等电力电子变换

器控制中， 该方法优点是操作简单， 缺点在于当电网电压畸变严重时， 滞环比较器

容易发生误动作， 并且滞环比较器固定的滞环宽度在电网电压有效值最低和最高时

延迟时间有差异。 另外对于三相系统， 采用基于交流电压过零点检测的锁相环技术

需要对各相分别锁相。 若能将三相电压用一个合成量表示， 而保持电压信息的完

整， 则三相的问题可以简化为单相的问题， 由一个锁相环对三相电压进行锁相。 由

前面分析可得， 采用电压矢量变换， abc 坐标系下的三相系统可以变换到 αβ 静止

坐标系下。 对应三相正弦电网电压的空间电压矢量的顶点运动轨迹是一个圆， 圆的

半径为相电压的幅值， 空间矢量以工频角速度 ω 按逆时针方向匀速旋转。 对旋转

矢量在 α 轴和 β 轴投影进行反正切变换， 可以得到旋转矢量角 θ， 如图 5-75 所示。

图 5-75　 三相电网电压及其在静止坐标系下表示
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图 5-75 中， 三相电压表示为

vsa t（ ） = Vscos ωt（ ）

vsb t（ ） = Vscos ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■

vsc t（ ） = Vscos ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■■

（5-153）

式中， Vs 为相电压峰值。 αβ 静止坐标系下电压空间矢量 Vαβ表示为

Vαβ = 2
3 vsa + αvsb + α2 vsc（ ） （5-154）

图 5-76　 三相电网电压对应的旋转矢量角

在图 5-75 中， 电压空间矢量 Vαβ、 旋转矢量角 θ 如图 5-76 所示。 θ 表示为

θ = arctan
vβ
vα

　 （vα > 0　 vβ≥0）

θ = 2π + arctan
vβ
vα

　 （vα > 0　 vβ≤0）

θ = π + arctan
vβ
vα

　 （vα < 0）

θ = 1
2 π　 （vα = 0　 vβ > 0）

θ = 3
2 π　 （vα = 0　 vβ < 0）

■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■
■
■
■
■
■■

（5-155）

由图 5-76 可知， 三相正弦电压旋转矢量角 θ 在一个工频周期内角度随时间从 0
到 2π 线性变化， 因此可以对三相正弦电压旋转矢量角 θ 进行锁相。

图 5-77 表示了当 DSP 基准信号滞后和超前于电网电压信号时， 数字锁相环的
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实现过程。 在 DSP 基准信号相位滞后时， 在第 n - 1 个周期检测到 DSP 基准信号滞

后电网电压相位为 Td （时间） 时， 则改变第 n 个周期 DSP 输出的周期， 使其由原

来的 T 变为 T - Td， 这样在第 n + 1 个周期时， DSP 基准信号相位便赶上了电网的

相位， DSP 输出周期跟踪电网频率， 实现同步。 在 DSP 基准信号相位超前时， 检

测到相位超前量 Ta 后， 在下个周期改变逆变输出频率， 使其由原来的 T 变为 T +
Ta， 以实现同步。 为避免因相位差较大而引起 DSP 输出信号频率剧烈变化， 一般

需要限制每个周期相位调节的幅度。

图 5-77　 数字锁相环实现示意图

与基于过零信号的锁相环方法相同， 数字锁相环公式为

T（n） = AT′（n - 1） + （1 - A）T0（n） + Bθ（n） （5-156）
式中， T0 为按照电网电压旋转矢量计算得到的电网电压周期； T′为 DSP 锁相信号

的周期； T 为 DSP 锁相信号频率修正、 相位修正后的周期 （数字锁相环的输出频

率， 也就是 DSP 锁相基准信号的周期）； θ 为 DSP 基准信号与电网电压之间的相位

差， A 为低通滤波器的滤波参数； B 为相位修正系数。
由此画出数字同步锁相环控制框图， 如图 5-78 所示。 电网电压同步信号与

DSP 锁相基准信号， 一方面进行频率修正， 另一方面检测出两个信号的相位差。 修

图 5-78　 数字同步锁相环控制框图
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正后的频率再与检测出来的相位差进行相位修正， 相位修正后的频率作为 DSP 参

考正弦波的发生频率。

图 5-79　 实际电网电压旋转矢量

Vαβ和虚拟旋转矢量 Vαβp

上述基于三相静止坐标系的锁相环， 每个

电网电压工频周期进行一次锁相环计算， 电网

电压频率突变时锁相环难以快速捕获， 动态特

性不佳。 为了提高锁相环动态特性， 可以提高

锁相环计算频率。 设三相电网电压表示为

vsa t（ ） = Vscos ωt（ ）

vsb t（ ） = Vscos ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■

vsc t（ ） = Vscos ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■

■
■■

（5-157）

式中， Vs 为电网电压基波幅值； ω = 2πf， f 为电网电压基波频率。 经过 Clark 坐标

变换得到 αβ 静止坐标系下的电网电压为

vsα
vsβ

■

■
■
■

■

■
■
■ = 2

3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

vsa
vsb
vsc

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
= Vs

cosωt
sinωt[ ] （5-158）

由式 （5-158） 得到电网电压在 αβ 静止坐标系下的表示形式， 设电网电压在

αβ 静止坐标系下的旋转矢量角为 θs， DSP 软件锁相环锁相角为 θp， 如图 5-79 所

示， 则有
θs = ωt
θp = ωp t{ （5-159）

因此， 可以得到电网电压旋转矢量角和 DSP 锁相角之间的相位误差信号

δ（ t）为
δ（ t） = ωt - ωp t （5-160）

由此， 可画出基于 αβ 静止坐标系下的锁相环线性化模型， 如图 5-80 所示。

图 5-80　 基于 αβ 静止坐标系

下的 PLL 线性化模型 1

图 5-80 中， PLL 角频率为

ωp =
dθp
dt = Kf θs - θp（ ） （5-161）

式中， Kf 为 PLL 环路滤波器增益。 图 5-80 所

示的线性化模型的闭环传递函数表示为

Hc s（ ） =
Kf s（ ）

s + Kf s（ ）
（5-162）

式 （5-162） 中， 环路滤波器 Kf（ s） 的设计决定了锁相环的跟踪性能。 通常比

例积分 （PI） 调节器可以较好地满足滤波器性能和系统稳定性。

Hc s（ ） = Kp
1 + sτ
sτ （5-163）
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结合式 （5-162） 和式 （5-163）， 闭环传递函数可以表示为

Hc s（ ） =
2ξωns + ω2

n

s2 + 2ξωns + ω2
n

（5-164）

式中

ωn =
KP
τ

ξ =
KP
2ωn

■

■

■

■
■■

■
■

（5-165）

在实际的基于 αβ 静止坐标系下的锁相环系统中， 为了提高系统跟踪性能， 一

般把电网电压额定角速度以前馈方式加入到锁相环模型中， 如图 5-81 所示。

图 5-81　 基于 αβ 静止坐标系下的 PLL 线性化模型 2

5. 4. 2. 3　 基于同步旋转坐标系的锁相环

按照基于 αβ 静止坐标系下的锁相环思路， 也可以构建基于同步旋转坐标系的

锁相环。 由式 （5-158） 得到电网电压在 αβ 静止坐标系下的表示形式， 经过 Park
坐标变换可得到 dq 坐标系的电网电压为

vsd
vsq

■

■
■
■

■

■
■
■ =

cosωp t sinωp t
- sinωp t cosωp t

■

■
■
■

■

■
■
■

vsα
vsβ

■

■
■
■

■

■
■
■ = Vs

cos ωt - ωp t（ ）

sin ωt - ωp t（ ）

■

■
■
■

■

■
■
■ （5-166）

式中， ωp为锁相环的输出。 当电网电压相位角与锁相环输出的相位角之间的差值

较小时， 式 （5-166） 可近似为

vsd
vsq

■

■
■
■

■

■
■
■≈Vs

1 -
ωt - ωp t（ ）2

2
ωt - ωp t

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

（5-167）

因此， 可用 vsq来表达相位的误差信息 e（ t）， 即有

vsq≈Kd ωt - ωp t（ ） = Kde（ t） （5-168）
式中， Kd 为鉴相器的增益， Kd = Vs。

由此， 可画出基于 dq 坐标系的线性化锁相环模型， 如图 5-82 所示。

图 5-82　 线性化 PLL 模型
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根据图 5-82， 锁相环最终达到的效果是 DSP 锁相角 θp 无限接近电网电压旋转

矢量角 θs， 即根据锁相角 θp 计算得到的电网电压 q 轴分量逼近零， 因此可以得到

基于 dq 坐标系的锁相环路模型如图 5-83 所示。

图 5-83　 基于 dq 坐标系的锁相环路模型

5. 5　 本章小结

本章在分析三相三线和三相四线整流器的电路数学模型的基础上， 比较了两种

电路在电流控制上的区别， 分析了网侧电压不平衡状态下， 不同电流控制策略的特

点， 给出了三相三线和三相四线整流器的控制策略。 同时， 本章给出了目前常见的

电力电子变换器的锁相环方法。
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第 6 章　 三相电流型 PWM 整流器

利用电感作为直流侧储能元件的三相 6 开关桥式电路称为三相电流型 PWM 整

流器。 电流型 PWM 整流器可向负载提供恒定的直流电流， 其直流电压可调且低于

输入电源的电压， 是一种 Buck 型 PWM 整流器。 本章首先在 6. 1 节中论述三相电

流型 PWM 整流器的基本工作原理， 建立三相电流型 PWM 整流器的数学模型； 并

在 6. 2 节中介绍三相电流型 PWM 整流器的开关调制技术； 然后在 6. 3 节中着重分

析三相电流型 PWM 整流器的控制方法。

6. 1　 三相电流型 PWM 整流器原理

6. 1. 1　 三相电流型整流器的工作原理

三相 PWM 整流器的另外一种拓扑形式是电流型 PWM 整流器。 其交流侧通常

由滤波电容和滤波电感组成。 滤波电容用以维持瞬态电流通路， 滤波电感用以减小

交流电流中的开关谐波； 直流侧的储能元件为一个大电感， 使直流侧具有电流源的

特性； 开关管通常由全控型器件与二极管串联组成， 用以提高桥臂的反向阻断能

力， 近年来， 具有很高反向阻断能力的逆阻型 IGBT 的出现， 可使得开关管无需再

串联二极管。 三相电流型 PWM 整流器基本原理电路如图 6-1 所示。 图 6-1 中， 三

相输入电源电压和电源侧的交流电流瞬时值分别表示为 vsa、 vsb、 vsc 和 isa、 isb、
isc， 整流器侧的输入电流为 ia、 ib、 ic， o、 o′分别表示三相电源电压和滤波电容的

中点； L 和 R 表示滤波电感及其寄生电阻和线路电阻值， C 表示滤波电容， idc表示

直流电流， vdc表示整流器直流侧的直流电压。

图 6-1　 三相电流型 PWM 整流器原理电路



假定 Sap、 Sbp、 Scp表示上桥臂中分别连接 a、 b、 c 三相开关管的状态， San、
Sbn、 Scn表示下桥臂中分别连接 a、 b、 c 三相开关管的状态， 开关管的开关状态定

义如下：

Sik =
1 导通

0 阻断
{ 　 i∈ a，b，c{ }，k∈ p，n{ } （6-1）

对于三相电流型整流器， 要实现其交流侧电流的 PWM 控制， 要求三相电流型

整流器上桥臂或下桥臂任意时刻有且仅有一个开关管导通。 因此上 （下） 桥臂开

关管的开关状态之间满足如下约束关系：

Sak + Sbk + Sck = 1 k∈ p，n{ } （6-2）

每相桥臂有四种开关状态： 上管导通且下管阻断、 上管阻断且下管导通、 上管

导通且下管导通、 上管阻断且下管阻断。 为方便起见， 引入相开关函数来描述每相

的开关状态。 相开关函数定义为

Si = Sip - Sin i∈ a，b，c{ } （6-3）
从式 （6-2） 可知， 相开关函数应满足如下约束关系：

Sa + Sb + Sc = Sap + Sbp + Scp（ ） - San + Sbn + Scn（ ） = 0 （6-4）
三相电流型整流器的开关管开关状态与相开关函数取值的对应关系见表 6-1。

六个开关管总共有九种开关状态， 零开关状态对应三种开关模式#7、 #8、 #9。

表 6-1　 三相电流型整流器的开关状态表

相开关函数 上桥臂开关管状态 下桥臂开关管状态

Sa Sb Sc Sap Sbp Scp San Sbn Scn

状态序号

0 + 1 - 1 0 1 0 0 0 1 #1

+ 1 - 1 0 1 0 0 0 1 0 #2

+ 1 0 - 1 1 0 0 0 0 1 #3

- 1 0 + 1 0 0 1 1 0 0 #4

- 1 + 1 0 0 1 0 1 0 0 #5

0 - 1 + 1 0 0 1 0 1 0 #6

0 0 0

1 0 0 1 0 0 #7

0 1 0 0 1 0 #8

0 0 1 0 0 1 #9

由图 6-1 和表 6-1， 可以写出电流型 PWM 整流器的交流侧电流与直流侧电流

的关系为
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■
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■

=

Sa

Sb

Sc

■
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■

■

■
■
■
■

idc （6-5）

交流侧电压与直流侧电压的关系为

vdc = Sa Sb Sc[ ]

va

vb

vc

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

（6-6）

由图 6-1， 根据基尔霍夫电压、 电流定律， 可列写出三相电流型整流器的交流

侧电路方程和直流侧电路方程如下：

C d
dt

va

vb

vc

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

=

isa
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isc

■

■
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■

■

■
■
■
■
■

-
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ib

ic

■

■

■
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■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

（6-7）

vsa
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vsc

■
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= L d
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■

■
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■

+
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■
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■

-

voo′

voo′

voo′

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

（6-8）

vdc = RL idc + Ldc
didc
dt （6-9）

在三相三线系统中， 三相电流之和为零， 所以有

isa + isb + isc = 0 （6-10）
在输入电源电压对称的条件下， 相电压的三相之和将为 0， 即

vsa + vsb + vsc = 0 （6-11）
由基尔霍夫电流定律， 在 o′点处的流入、 流出电流之和为 0， 可得到

C
dva
dt + C

dvb
dt + C

dvc
dt = C

d va + vb + vc（ ）

dt = 0 （6-12）

从式 （6-12） 可知， 若初始交流电容电压为零， 则三相电容电压之和将恒为

零。 将式 （6-10） 和式 （6-11） 代入式 （6-8） 可得 voo′为零， 把式 （6-8） 重写成

d
dt

isa

isb

isc
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■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

= - R
L
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isb

isc

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

- 1
L

va

vb

vc

■
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■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

+ 1
L

vsa

vsb

vsc

■
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■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

（6-13）
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将式 （6-5） 和式 （6-6） 分别代入式 （6-7） 和式 （6-9）， 整理得到

d
dt

va

vb

vc
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■
■

■

■

■
■
■
■
■

= 1
C
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■

■
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■
■

■

■

■
■
■
■
■

- 1
C

Sa

Sb

Sc

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

idc （6-14）

didc
dt = 1

Ldc
Sa Sb Sc[ ]

va

vb

vc

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

-
RL
Ldc

idc （6-15）

式 （6-13） ～式 （6-15） 的状态方程全面描述了三相电流型 PWM 整流器交流

侧、 直流侧及负载的瞬态电路特性， 是分析和控制电流型 PWM 整流器的基础。

6. 1. 2　 abc 静止坐标系下的三相电流型 PWM 整流器的数学模型

式 （6-13） ～式 （6-15） 所描述的三相电流型 PWM 整流器基本方程中， 由于

相开关函数为不连续的函数， 因此为不连续的方程。 为了分析方便， 本节将推导整

流器的连续模型。 定义相开关函数的开关周期平均值为

di = <Si> Ts
= 1

Ts
∫
t +Ts

t

Si（τ） dτ = dip - din 　 i ∈ a，b，c{ } （6-16）

相开关函数的开关周期平均值 di是该相上开关管的占空比与下开关管的占空

比之差， 为连续函数。 同样， 对状态方程式 （6-13） ～ 式 （6-15） 求开关周期平

均， 可得到连续的状态方程为

d
dt
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■
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（6-17）
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dt
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< idc> Ts
（6-18）

d< idc> Ts

dt = 1
Ldc

da db dc[ ]

<va> Ts

<vb> Ts

<vc> Ts

■
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-
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< idc> Ts
（6-19）
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根据式 （6-17） ～式 （6-19） 给出的开关周期平均模型， 可以画出等效电路，
如图 6-2 所示。

图 6-2　 三相电流型 PWM 整流器平均模型等效电路

从等效电路可知， 开关网络的交流侧呈现出受控电流源特性， 开关网络的直流

侧呈现出受控电压源特性。 下面推导三相电流型 PWM 整流器的电源电压与直流电

压之间关系。
设输入的电源电压为

<vsa> Ts

<vsb> Ts

<vsc> Ts
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■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

= Vsm

cosωt

cos ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■

cos ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

（6-20）

式中， Vsm为电源电压的幅值。
若电流型整流器的三相占空比函数为三相对称， 设

da

db

dc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

=m

cos（ωt - δ）

cos ωt - 2π
3 - δ■

■
■

■

■
■

cos ωt + 2π
3 - δ■

■
■

■

■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

（6-21）

式中， m 为调制比， 定义为整流器交流侧的输入电流幅值 Im 与直流电流 Idc之比；
δ 为整流器交流侧的输入电流与电源电压之间的相角。

由于 voo′为零， 三相电路彼此独立， 不存在耦合关系。 在忽略交流电阻的情况

下， 图 6-2 所示的等效电路的单位功率因数相量图 （a 相） 如图 6-3 所示。

图 6-3　 开关周期平均等效电路的相量图
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根据相量关系， 电流型单位功率因数 PWM 整流器的电容电压可写为

<va> Ts

<vb> Ts

<vc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

=
Vsm
cosφ

cos（ωt - φ）

cos ωt - 2π
3 - φ■

■
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cos ωt + 2π
3 - φ■
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■

■
■

■

■

■
■
■
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■

■

■

■
■
■
■
■
■

（6-22）

由式 （6-21） 和式 （6-22）， 直流侧电压为

<vdc> Ts
= da db dc[ ]

<va> Ts

<vb> Ts

<vc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

= 3
2

Vsm
cosφ

■

■
■

■

■
■mcos（δ - φ） （6-23）

在电流型整流器中， 交流侧电感 L 通常都很小， 输入电源电压与电容电压之间

的相角 φ 接近为 0°， 因此直流电压可近似为

<vdc> Ts
≈3

2 Vsmmcosδ （6-24）

由式 （6-24） 可以看出， 三相电流型 PWM 整流器在单位功率因数状态下运行

时， 直流电压的开关周期平均值将为直流量， 且正比于 m， 通过调节 m 和 δ 可对直

流电压进行控制。 进一步观察式 （6-24） 可知， 受到调制比 m 的限制， 电流型

PWM 整流器的直流侧电压总是低于输入电源的线电压峰值， 具有降压的特性， 这

是区别于电压型 PWM 整流器的显著特征。 因此， 电流型 PWM 整流器也称为降压

型整流器。

6. 1. 3　 dq旋转坐标系下三相电流型 PWM 整流器的数学模型

abc 静止坐标系下的开关周期平均模型包含三相交流量， 在以基波频率旋转的

dqo 旋转坐标系中， 三相对称的交流量将转换成为直流量， 从而简化控制系统的分

析和设计。 从 abc 静止坐标系到 dqo 旋转坐标系的变换为
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（6-25）
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式中， ω = 2πf， f 为电源电压的频率； Tabc / dqo为三相 abc 静止坐标系到 dqo 同步旋

转坐标系的变换式， 其反变换为
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（6-26）

将以上坐标变换式代入式 （6-17） ～ 式 （6-19）， 整理得到在 dqo 旋转坐标系

下的三相电流型 PWM 整流器的状态方程为

d
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（6-27）
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（6-28）

d< idc> Ts

dt = 1
Ldc

<vdc> Ts
-
RL
Ldc

< idc> Ts
（6-29）

PWM 整流器的直流侧电压输出方程为

<vdc> Ts
= 3

2 dd<vd> Ts
+ dq<vq> Ts

+ do<vo> Ts
（ ） （6-30）

对于三相三线电流型 PWM 整流器， 根据基尔霍夫电流定律， 三相电流之和将

恒为 0， 即< ia> Ts
+ < ib> Ts

+ < ic> Ts
≡0 和< isa> Ts

+ < isb> Ts
+ < isc> Ts

≡0， 所以 dqo 坐

标系下交流电流 o 轴分量< io> Ts
≡0， < iso> Ts

≡0。 如果输入电源电压没有零序分量，
即<vsa> Ts

+ <vsb> Ts
+ <vsc> Ts

= 0， 那么 dqo 坐标系输入电源电压 o 轴分量<vso> Ts
=

0。 因此， 在 dqo 数学模型中， 与 o 轴有关的方程可删除， 于是得到简化后的 dq 轴
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数学模型为

d
dt
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（6-31）
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（6-32）

d< idc> Ts

dt = 1
Ldc

<vdc> Ts
-
RL
Ldc

< idc> Ts
（6-33）

直流侧电压的输出方程式为

<vdc> Ts
= 3

2 dd<vd> Ts
+ dq<vq> Ts

（ ） （6-34）

根据式 （6-31） ～式 （6-34）， 可画出 dq 旋转坐标系下的三相电流型 PWM 整

流器的等效电路， 如图 6-4 所示。

图 6-4　 电流型整流器 dq 坐标系下平均模型的等效电路

从三相电流型 PWM 整流器的数学关系可见， 在电容电压 d 轴状态方程中， 包

含电容电压 q 轴分量， 在电容电压 q 轴状态方程中， 包含电容电压 d 轴分量， 两者

之间存在耦合关系。 这种耦合关系也同样存在于电源侧交流电流的 d、 q 分量之间。
另外， 由于方程式 （6-32） 含有两个变量的乘积项， 这样一来， 方程式是非线性

的。 因此， dq 坐标系下的电流型 PWM 整流器的数学模型是一个具有耦合、 非线性

特征的多变量系统。

6. 1. 4　 稳态分析

对式 （6-20） 给出的输入电源电压进行 dq 同步旋转坐标变换， 其稳态工作

点为
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Vsd

Vsq

■

■
■
■

■

■
■
■ =

Vsm

0
■

■
■
■

■

■
■
■ （6-35）

设定电流型整流器的各个状态量及输出量的稳态工作点为 Vd、 Vq、 Isd、 Isq、
Idc、 Vdc， 并将稳态量代入式 （6-31） ～ 式 （6-33）， 得到三相电流型 PWM 整流器

的稳态解为

Vd =
Vsm + ωLDqIdc

1 - ω2LC

Vq = -
DdωLIdc
1 - ω2LC

Isd =
DdIdc

1 - ω2LC

Isq =
VsmωC + DqIdc

1 - ω2LC

Idc = 3
2

DdVsm

1 - ω2LC（ ）RL

Vdc = 3
2

DdVsm

1 - ω2LC

■

■

■

■
■
■
■
■
■
■
■
■
■

■
■
■
■
■
■
■
■
■■

（6-36）

由式 （6-36） 可知三相电流型 PWM 整流器的直流侧稳态电压 Vdc与负载电阻

RL无关， 仅与控制量 Dd有关， 也即仅与调制比 m 和相位角 δ 有关， 因此可以将其

看作是一个理想的、 受 m 和 δ 控制的受控电压源， 这与 6. 1. 2 节的分析是一致的。
输入的有功功率 Ps和无功功率 Qs分别为

Ps =
3
2 VsdIsd + VsqIsq（ ） = 3

2
DdVsm Idc
1 - ω2LC

Qs =
3
2 VsqIsd - VsdIsq（ ） = - 3

2
Vsm

2ωC + DqVsm Idc
1 - ω2LC

■

■

■

■
■■

■
■■

（6-37）

若整流器采用 SPWM 控制， 且三相开关函数的表达式如式 （6-21） 所示， 那

么稳态运行时， dq 坐标系下的相开关函数可写成

Dd

Dq

■

■

■
■

■

■

■
■
=M

cosδ

sinδ

■

■

■
■

■

■

■
■

（6-38）

则可以把 Ps、 Qs写成 M、 δ 的函数， 即
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Ps =
3
2 VsdIsd + VsqIsq（ ） = 3

2 ·
Vsm IdcMcosδ
1 - ω2LC

Qs =
3
2 VsqIsd - VsdIsq（ ） = - 3

2 ·
Vsm

2ωC + Vsm IdcMsinδ
1 - ω2LC

■

■

■

■
■■

■
■

（6-39）

由上式可得电流型 PWM 整流器的功率运行特性为

Ps
2 + Qs +

3
2 ·

V2
sm

1 / （ωC） - ωL
■

■
■

■

■
■

2
= 3

2 ·
Vsm IdcM
1 - ω2LC

■

■
■

■

■
■

2
（6-40）

图 6-5　 三相电流型整流器的功率运行图

从式 （6-40） 可见， 电流型 PWM 整流

器的有功功率和无功功率的运行范围是一个

圆心为{0， - （3 / 2） V2
sm / [1 / （ωC） - ωL]}、

半径为（3 / 2）Vsm IdcM / （1 - ω2 LC）的功率圆，
如图 6-5 所示。 通过控制 M 和 δ 实现对有功

功率和无功功率的控制。 在设计时， 由于电

流型整流器的容抗要比感抗大得多， 因此容

性无功的运行范围要比感性无功的运行范围

更大。

6. 1. 5　 三相电流型 PWM 整流器的交

流小信号模型

根据 5. 2. 3 节， 小信号交流模型的定义为

dx
∧

dt≈
∂f（x，u）

∂x （X，U）
x
∧

+ ∂f（x，u）
∂u （X，U）

u
∧

（6-41）

已知三相电流型 PWM 整流器的稳态工作点为 Vsd、 Vsq、 Vd、 Vq、 Isd、 Isq、
Idc、 Vdc、 Dd、 Dq， 各个稳态量之间的关系由式 （6-35） 和式 （6-36） 给出。 根据

式 （6-31） ～式 （6-34） 所描述的平均模型， 经过小信号扰动和线性化， 可得到 dq
坐标系下的电流型 PWM 整流器的小信号交流模型为

d
dt

i
∧

sd

i
∧

sq

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
=

- R
L ω

- ω - R
L

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

i
∧

sd

i
∧

sq

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
+ 1

L
v
∧

sd

v
∧

sq

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
- 1

L
v
∧

d

v
∧

q

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

d
dt

v
∧

d

v
∧

q

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
= 0 ω

- ω 0[ ]
v
∧

d

v
∧

q

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
+ 1
C

i
∧

sd

i
∧

sq

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
- 1
C

Dd

Dq

■

■
■
■

■

■
■
■ i
∧

dc - 1
C

d
∧

d

d
∧

q

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■
Idc

d i
∧

dc
dt = 1

Ldc
v
∧

dc -
RL
Ldc

i
∧

dc

v
∧

dc = 3
2 Dd v

∧
d + Dq v

∧
q + d

∧
dVd + d

∧
qVq（ ）

■

■

■

■
■
■
■
■
■
■

■
■
■
■
■
■■

（6-42）
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由式 （6-42） 可以得到线性化的三相电流型 PWM 整流器小信号交流模型的等

效电路， 如图 6-6 所示。

图 6-6　 三相电流型 PWM 整流器小信号交流模型的等效电路

6. 2　 三相电流型 PWM 整流器的调制技术

与电压型 PWM 整流器类似， 三相电流型 PWM 整流器的主要调制方法有正弦

脉宽调制 （SPWM） 和空间矢量调制 （SVM）。

6. 2. 1　 电流型 SPWM 驱动信号的分配原理

电压型 SPWM 技术是将正弦波调制信号与频率固定的三角载波信号相比较，
交点作为开关点， 得到一系列幅值相等、 宽度不等的高频脉冲序列， 经过整流器的

功率放大后， 能够准确地再现调制波信息。 在三相电压型 PWM 整流器中， 为了避

免直流电容短路， 同一相的上下桥臂开关管驱动逻辑必须互补， 从而保证任意时刻

上下桥臂不会直接短路。 然而， 对于电流型 PWM 整流器， 由于直流侧为储能电

感， 应保证电感电流在任意时刻都存在通路， 这种特性使得两逻辑的电压型 PWM
调制技术不能直接应用于电流型整流器中。

从表 6-1 可知， 电流型 PWM 整流器的相开关函数 Si为三逻辑开关函数， 可通

过对两逻辑 PWM 信号进行转换来构造出满足电流型整流器要求的三逻辑 PWM
信号。

三相电压型 PWM 整流器的相开关函数 Xi （ i = a、 b、 c） 只有 + 1、 - 1 两种逻

辑状态。 三逻辑 PWM 信号与两逻辑 PWM 信号的转换关系为

Sa

Sb

Sc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

= 1
2

1 - 1 0
0 1 - 1
- 1 0 1

■

■

■
■
■

■

■

■
■
■

Xa

Xb

Xc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（6-43）

由式 （6-43） 可得两逻辑信号与三逻辑信号的对应关系， 见表 6-2。
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表 6-2　 两逻辑信号与三逻辑信号的转换

两逻辑信号 三逻辑信号

Xa Xb Xc Sa Sb Sc

三逻辑

状态序号

+ 1 + 1 + 1 0 0 0 #0

+ 1 + 1 - 1 0 + 1 - 1 #1

+ 1 - 1 + 1 + 1 0 - 1 #2

+ 1 - 1 - 1 + 1 0 - 1 #3

- 1 + 1 + 1 - 1 0 + 1 #4

- 1 + 1 - 1 - 1 + 1 0 #5

- 1 - 1 + 1 0 - 1 + 1 #6

- 1 - 1 - 1 0 0 0 #0

由表 6-2 查询表 6-1 便可得到三相电流型 PWM 整流器的开关驱动信号。 从表

6-1 可知， 在三个相开关函数同时为 0 时 （即三逻辑状态序号为#0） 包含有三种开

关状态#7、 #8、 #9， 此时需要有一相上下开关管都开通， 称之为桥臂直通， 理论

上， 选择任何一个相桥臂直通都可使整流器正常工作。 然而， 为了减小开关动作次

图 6-7　 开关管之间的切换原理电路

数， 在三逻辑状态序号为#0 时， 应赋予一

个确定的开关状态。 以三逻辑状态在#1、
#3、#0 之间切换为例， 由于#1、 #3 状态值

所对应的开关状态中 c 相下管始终导通，
根据开关次数最少的原则， 确保#0、 #1、
#3状态值间切换时只有一对开关管发生状

态变化， 此时的零状态取值应取#9。 开关

管之间的切换原理电路如图 6-7 所示。
同理， 可分析其他三逻辑 PWM 状态值切换时#0 状态值的选取。 一个正弦波调

制信号周期中， 所有状态值的切换及#0 状态取值如图 6-8 所示。

图 6-8　 三逻辑 PWM 状态切换及#0 状态取值

三相电流型 SPWM 驱动信号的产生原理如图 6-9 所示。 由调制波与载波比较得

到两逻辑信号， 两逻辑信号经过加减组合运算得到三逻辑信号， 而后再根据三逻辑

信号查表 6-1 得到对应的开关管驱动逻辑信号。

6. 2. 2　 电流型 PWM 整流器的空间矢量调制 （SVM） 技术

与电压型 PWM 整流器类似， 电流型 PWM 整流器也可采用相应的空间矢量调
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图 6-9　 三相电流型 SPWM
驱动信号的产生原理

制 （SVM） 技术来实现控制。
定义整流器交流侧输入电流的空间矢

量为

I = 2
3 （ ia + ibej2π3 + ice - j2π3 ）

（6-44）
将式 （6-5） 代入式 （6-44）， 可得

I = 2
3 idc（Sa + Sbej2π3 + Sce - j2π3 ）

（6-45）
电流型 PWM 整流器的 6 个开关管总

共有表 6-1 所示的 9 种开关状态， 每一种

状态可以看作为一个矢量， 其中有 6 个非

零基本空间矢量和 3 个零矢量。 零矢量是

指某一相的上下两个开关管同时导通， 直

流电流被这两个开关管短路， 而交流电流为零。 这 9 种开关状态与电流矢量的对应

关系见表 6-3。 非零基本空间矢量的模值相等， 且为 2idc / 3， 相位互差 60°。

表 6-3　 开关矢量与电流空间矢量的对应关系

开 关 状 态
开关函数

Sa Sb Sc

电流空间矢量

#3 1 0 - 1 I1 = 2
3
ejπ / 6 idc

#1 0 1 - 1 I2 = 2
3
ejπ / 2 idc

#5 - 1 1 0 I3 = 2
3
ej5π / 6 idc

#4 - 1 0 1 I4 = 2
3
e - j5π / 6 idc

#6 0 - 1 1 I5 = 2
3
e - jπ / 2 idc

#2 1 - 1 0 I6 = 2
3
e - jπ / 6 idc

#7 0 I7 = 0

#8 0 I8 = 0

#9 0 I9 = 0
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电流空间矢量在三相静止坐标系中的分布如图 6-10 所示。 Ir是参考电流矢量。
通过对与 Ir相邻的两个非零基本电流空间矢量的作用时间的控制， 可以合成位于六

边形内的任何指令电流矢量， 如式 （6-46） 所示。

Ir =
IkTi + Ik +1Tk +1 + I0T0

Ts
=
IkTi + Ik +1Tk +1

Ts
（6-46）

式中， Tk、 Tk +1分别是与 Ir顺时针和逆时针相邻的电流矢量 Ik、 Ik +1的作用时间；
T0 是零矢量作用时间。 相邻矢量的作用时间可由下式决定：

Tk =Msin π
3 - θ■

■
■

■

■
■Ts

Tk +1 =MsinθTs

T0 = Ts - Tk - Tk +1 （6-47）

式中， θ 是 Ir和与 Ir顺时针相邻的电流矢量间的夹角； Ts是开关周期； M 是调制

比， 其定义为

M =
Ir
idc

=
Irm
idc

（6-48）

若调制比 M = 1， 即 Irm = idc。 此时， 参考电流矢量为

Ir = idcejωt （6-49）
Ir 的轨迹为一个半径为 idc的圆， 它反映了可以合成的幅值最大的三相对称正

弦电流， 也即参考矢量在线性调制区的运行边界， 如图 6-11 所示。

图 6-10　 电流型 PWM 整流器

的电流矢量分布

图 6-11　 最大三相对称正弦

电流的参考矢量 Ir 的轨迹

由式 （6-46）， 当两个相邻非零基本矢量作用时间之和为最大时， 即 Tk +
Tk +1 = Ts， 参考矢量将获得最大值。 将此代入式 （6-47）， 可得到 Tk 和 Tk +1的表

达式如下：
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Tk = Ts

cos π
6 + θ■

■
■

■

■
■

cos π
6 - θ■

■
■

■

■
■

Tk +1 = Ts
sinθ

cos π
6 - θ■

■
■

■

■
■

■

■

■

■
■
■
■

■
■
■■

（6-50）

这时， 参考矢量的运行轨迹将在由 6 个基本矢量构成的等边六角形上， 这也是

参考矢量的运行边界， 如图 6-12 所示。
空间矢量序列的组织方法不是唯一的， 主要差别在于零矢量的分配方式。 这里

给出一种零矢量的分配方法： 在扇区Ⅰ或扇区Ⅳ中， 选择零矢量 I7； 在扇区Ⅱ或

扇区Ⅴ中， 选择 I9； 在扇区Ⅲ和扇区Ⅵ中， 选择 I8。 以扇区Ⅱ为例， 其开关状态

矢量序列如图 6-13 所示。

图 6-12　 电流矢量运行边界 图 6-13　 电流型 PWM 整流器

的开关状态矢量序列

6. 3　 三相电流型 PWM 整流器的控制

三相电流型 PWM 整流器的控制对象主要是直流电流和交流电流， 控制目标主

要是为直流侧提供恒定的直流电流， 并且实现交流输入侧的单位功率因数。 与电压

型 PWM 整流器类似， 三相电流型 PWM 整流器的交流电流控制技术也可分为间接

电流控制技术和直接电流控制技术， 其区别为是否需要检测交流电流进行反馈

控制。

6. 3. 1　 abc 静止坐标系下的间接电流控制原理

电流型 PWM 整流器的间接电流控制是一种交流电流开环的控制方法， 基本控
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制原理电路如图 6-14 所示。 通过控制整流器交流侧的输入电流来调节电源侧的输

入电流。 应用 SPWM 技术， 通过对开关调制信号的控制， 就可以实现对整流器交

流侧的电流相位和幅值的调节。 为了稳定整流器输出的直流电流， 间接电流控制需

要引入直流电流闭环控制。

图 6-14　 三相电流型整流器间接电流控制的原理电路 （以 a 相为例）

根据式 （6-17） 和式 （6-18）， 可得到三相开关调制信号与电源电压和交流电

流的关系式为

da

db

dc

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

= 1
< idc> Ts

LC d2

dt2

< isa> Ts

< isb> Ts

< isc> Ts

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

+ RC d
dt

< isa> Ts

< isb> Ts

< isc> Ts

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

+

< isa> Ts

< isb> Ts

< isc> Ts

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

- C d
dt

<vsa> Ts

<vsb> Ts

<vsc> Ts

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■■

■

■

■
■
■
■■

（6-51）

若三相电流型 PWM 整流器实现单位功率因数控制， 电源电压与交流电流的表

达式可写成

<vsa> Ts

<vsb> Ts

<vsc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

= Vsm

cosωt

cos ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■

cos ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

（6-52）

< isa> Ts

< isb> Ts

< isc> Ts

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

= Ism

cosωt

cos ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■

cos ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

■

■

■
■
■
■
■
■

（6-53）

将式 （6-52） 和式 （6-53） 代入式 （6-51） 中， 并化简， 得到三相开关调制

信号的表达式为
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da = 1
< idc> Ts

1 - ω2LC（ ）Ismcosωt + Vsm - RIsm（ ）ωCsinωt[ ]

db = 1
< idc> Ts

1 - ω2LC（ ）Ismcos ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■ + Vsm - RIsm（ ）ωCsin ωt - 2π

3
■

■
■

■

■
■[ ]

dc = 1
< idc> Ts

1 - ω2LC（ ）Ismcos ωt + 2π
3

■

■
■

■

■
■ + Vsm - RIsm（ ）ωCsin ωt + 2π

3
■

■
■

■

■
■[ ]

■

■

■

■
■
■■

■
■
■■

（6-54）
显然， 当 R、 L、 C 参数一定时， 按式 （6-54） 的开关调制信号对电流型整流

器进行 PWM 控制， 则可实现电流型整流器的单位功率因数正弦波电流控制。 基于

交流侧电流的间接电流控制框图如图 6-15 所示。

图 6-15　 三相电流型整流器的间接电流控制框图 （以 a 相为例）

图 6-15 中， 电源侧的交流电流峰值是由直流电流环调节器输出， 没有直接对

输入的交流电流进行控制。 三相电流型 PWM 整流器的间接电流控制， 实际上是交

流电流开环的控制策略， 其控制的依据是 PWM 整流器的稳态方程。 间接电流控制

简单、 成本低， 适用于对 PWM 整流器控制性能要求不高的场合。

6. 3. 2　 abc 静止坐标系下的直接电流控制原理

间接电流控制虽然具有控制结构简单的优点， 然而该控制算法对主电路参数较

为敏感， 一旦主电路参数发生改变， 则必然影响交流电流的控制性能。 为此， 可引

入对交流电流的直接控制， 从而抑制参数变化对控制性能的影响。
在输入电压对称且开关函数也对称的情况下， 由于 voo′为零， 三相电路彼此独

立， 不存在耦合关系。 因而从交流侧看， 可以把三相电流型 PWM 整流器看成是对

三个输入电压相位互差 120°的单相电流型 PWM 整流器进行控制。 下面以 a 相为

例， 分析电流型 PWM 整流器在 abc 静止坐标系下的控制方法。
为了实现整流器输出直流电流的恒定和输入端接近单位功率因数， 三相电流型

PWM 整流器的直接电流控制通常采用两级环路控制。 外环是直流电流控制环， 其

目的一般是保持 idc的恒定。 在直流电流环中， 采样的直流电流与给定值进行比较，
产生的误差信号经过直流电流控制器 Gdc（ s） 调节后， 输出作为电源侧交流电流的
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幅值指令 I*sm， 将 I*sm与电源电压的同步信号相乘， 便可得到交流电流的指令信号

i*sa ， 由 i*sa 和 isa经过比较得到的误差信号经过交流电流控制器 Gs （ s） 得到调制信

号， 再经过 SPWM 控制后， 便可得到开关控制信号， 从而实现输入电流 isa跟踪指

令电流 i*sa ， 并使得直流电流维持恒定。 三相电流型 PWM 整流器在 abc 静止坐标系

下的 a 相控制原理电路如图 6-16 所示。 b、 c 两相与之类似， 只是在给定的相位上

分别相差 120°和 240°。

图 6-16　 abc 静止坐标系下的三相电流型整流器的直接电流控制原理电路 （以 a 相为例）

根据图 6-2 给出的等效电路， 可写出交流侧 a 相变量之间的传递函数为

i
∧

sa s（ ）

i
∧

a s（ ） v
∧

sa =0

= 1
LCs2 + RCs + 1

（6-55）

i
∧

sa s（ ）

v
∧

sa s（ ） i
∧

a =0

= Cs
LCs2 + RCs + 1

（6-56）

v
∧

a s（ ）

i
∧

sa s（ ） v
∧

sa =0

= Ls + R （6-57）

交流侧 b、 c 两相变量之间的传递函数与之类似， 不再赘述。 整流器直流侧电

压 vdc到直流电流 idc之间的传递函数为

i
∧

dc s（ ）

v
∧

dc s（ ）
= 1
Ldcs + RL

（6-58）

若忽略高频分量， 整流器对指令的响应可近似为时间常数为 Td的一阶惯性环

节， 即

i
∧

dc s（ ）

i
∧*

a s（ ）
= 1
Tds + 1 （6-59）
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由式 （6-55） ～式 （6-59）， 对应于图 6-2， 可得到静止坐标系下的从输入到输

出的电路模型等效框图， 如图 6-17 所示。

图 6-17　 abc 静止坐标系下的电路模型等效框图

结合图 6-16 的控制结构， 可得到与之对应的三相电流型 PWM 整流器的完整控

制框图， 如图 6-18 所示。

图 6-18　 电流型 PWM 整流器在 abc 静止坐标系下的控制系统

当输入电源电压稳定时， 可忽略 vsa、 vsb、 vsc扰动对控制系统的影响， 此时控

制系统的设计得以简化， 简化的控制系统如图 6-19 所示。
从图 6-19 可知， 控制系统由两级控制环路构成， 内环由三个瞬时相电流控制

环路构成， 外环为直流电流控制环路。 交流电流内环控制结构框图如图 6-20 所示。
由于开关网络对指令的响应时间较快， Td较小， 通常满足 Tdωc1≪1， ωc1为内

环的截止频率， 因此内环被控系统的传递函数可近似为

G1（ s）≈
1

LCs2 + RCs + 1
（6-60）
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图 6-19　 忽略输入电源扰动的控制系统框图

图 6-20　 交流电流内环控制结构框图

因此， 内环的被控对象为一个二阶系统。 控制器 Gs（ s） 通常选取 PI 调节器，
控制器参数的选取应满足稳定性的要求， 同时使得控制环路具有良好的跟随性能。

在设计直流电流外环时， 把内环闭环作为一个被控对象。 直流电流外环的输出

只是改变交流电流内环参考正弦波的幅值。 从控制的角度看， 被控对象的输入是

50Hz 正弦波的幅值， 输出也是 50Hz 正弦波的幅值， 该被控对象的增益就是内环闭

环传递函数幅频特性上 50Hz 频率对应的增益。 由于外环的截止频率要比内环小很

多， 在设计外环时， 可以将内环等效为一阶惯性环节， 其时间常数取决于内环的截

止频率， 从而简化外环的设计。 由此可得简化后的内环闭环传递函数为

Gcl（ s） =
Kcl

Tcls + 1 （6-61）

式中， Kcl为内环闭环传递函数在 50Hz 处的增益； Tcl为交流电流内环的惯性时间

常数。
根据稳态关系， 由式 （6-36） 可得

Dacosωt + Dbcos ωt - 2π
3

■

■
■

■

■
■ + Dccos ωt + 2π

3
■

■
■

■

■
■ = 2

3 Dd =
Vdc
Vsm

1 - ω2LC（ ） （6-62）

根据式 （6-61） 和式 （6-62）， 可以把图 6-19 中的直流电流外环被控系统的

传递函数写成

G2 s（ ） =
idc（ s）
I*sm（ s）

=
Vdc
Vsm

Kcl 1 - ω2LC（ ） Ls + R（ ）

Tcls + 1（ ） Ldcs + RL（ ）
（6-63）
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简化后的直流电流外环如图 6-21 所示。

图 6-21　 直流电流外环控制框图

6. 3. 3　 dq旋转坐标系下的直接电流控制原理

从上节的分析可知， 虽然 abc 静止坐标系下的各相电流控制互相独立， 然而各

相电流为交流量， 采用常规的 PI 调节器时， 将在相电流的幅值和相位上存在静差。
为了消除控制静差， 可将各个交流量经过同步旋转坐标变换转换成直流量， 由于

PI 调节器对直流量的控制不存在静态误差， 从而改善系统的控制效果。
三相电流型 PWM 整流器在 dq 旋转坐标系下的控制原理电路如图 6-22 所示。

将各个交流量经过同步旋转坐标变换， 转换成直流量， 同步旋转的角度 ωt 由电源

电压锁相得到。 为实现直流电流的恒定控制， 将直流电流环的输出作为 d 轴电流环

路的给定； 为实现单位功率因数， 将 q 轴的指令电流 i*sq设置为 0。 电流控制器可以

按照一定的控制策略进行设计， 所得到的输出经过 SVM 控制后转换成整流器的开

关信号。

图 6-22　 dq 旋转坐标系下的三相电流型 PWM 整流器的直接电流控制原理电路

由式 （6-31）， 可写出整流器电源侧交流电流的拉普拉斯方程为

i
∧

sd（ s） =
v
∧

sd（ s） - v
∧

d（ s） + ωL i
∧

sq（ s）
Ls + R

i
∧

sq（ s） =
v
∧

sq（ s） - v
∧

q（ s） - ωL i
∧

sd（ s）
Ls + R

■

■

■

■
■■

■
■

（6-64）
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由式 （6-32）， 可写出电容电压的拉普拉斯方程为

v
∧

d（ s） =
i
∧

sd（ s） - i
∧

d（ s） + ωC v
∧

q（ s）
Cs

v
∧

q（ s） =
i
∧

sq（ s） - i
∧

q（ s） - ωC v
∧

d（ s）
Cs

■

■

■

■
■■

■
■

（6-65）

在忽略输入电阻和变流器损耗的情况下， 由功率平衡可得

3
2 vsd isd = vdc idc （6-66）

对上式做小信号扰动， 得到从 i
∧

sd到 v
∧

dc的传递函数为

v
∧

dc（ s）

i
∧

sd（ s） i
∧

dc =0

= 3
2 ·

Vsm
Idc

（6-67）

由式 （6-64） ～式 （6-67） 和式 （6-58）， 对应于图 6-4， 可得到 dq 坐标系下

的从输入到输出的电路模型等效框图， 如图 6-23 所示。

图 6-23　 dq 坐标系下的电路模型等效框图

从图 6-23 的模型框图可知， 这是一个多输入多输出系统。 系统的交流电流、
电压的 d、 q 分量之间存在耦合， 这种耦合会影响系统的动态性能， 但是由于耦合

系数是常量， 可以通过合理的控制设计来抵消耦合量的影响。 下面以 d 轴电容电压

的控制为例来说明解耦控制的原理。
假定电容电压 d 轴控制环路的输出指令 i*d 为

i*d = - v*d - vd（ ）Gv s（ ） + ωCvq + isd （6-68）
式中， Gv s（ ）代表电容电压环路控制器。 将式 （6-68） 代入式 （6-65）， 在忽略控

制延时的情况下， 整理得到

图 6-24　 电容电压 d 轴

环路控制环路框图

vd = v*d - vd（ ）Gv s（ ）
1
Cs （6-69）

根据关系式 （6-69）， 可得到电容电压 d 轴环

路控制环路框图， 如图 6-24 所示。
可见， 电容电压 d 轴控制环路在该输出指令的
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作用下， 抵消了来自 q 轴分量的影响， 同时也消除了电感电流 d 轴分量对它的

影响。
类似地， 设定电容电压 q 轴控制环路的输出指令 i*q 为

i*q = - v*q - vq（ ）Gv s（ ） - ωCvd + isq （6-70）
电容电压的 q 轴控制环路函数关系如下：

vq = v*q - vq（ ）Gv s（ ）
1
Cs （6-71）

同样， 整流器电源侧交流电流的 d、 q 轴控制环路的输出指令 v*d 、 v*q 为

v*d = - i*sd - isd（ ）Gi s（ ） + ωLisq + vsd

v*q = - i*sq - isq（ ）Gi s（ ） - ωLisd + vsq{ （6-72）

式中， Gi s（ ）代表交流滤波电感的电流环路控制器。 在该指令控制作用下， 可得到

简化后的电源侧交流电流的 d、 q 轴控制环路函数关系为

isd = i*sd - isd（ ）Gi s（ ）Gcv s（ ）
1

Ls + R

isq = i*sq - isq（ ）Gi s（ ）Gcv s（ ）
1

Ls + R

■

■

■

■
■

■■

（6-73）

式中， Gcv s（ ）为电容电压环路的闭环传递函数。 根据关系式 （6-73）， 可画出电源

侧交流电流 d 轴环路控制框图， 如图 6-25 所示。

图 6-25　 电源侧交流电流的 d 轴环路控制框图

d 轴和 q 轴控制指令经过上述设计后， 实现了 d 轴和 q 轴环路之间的解耦控

制， 完整的 d、 q 解耦控制系统如图 6-26 所示。
图 6-26 中， Gdc（ s） 代表直流电流环路控制器。 基于上述设计， 可画出直流电

流环路的控制框图如图 6-27 所示。
图 6-27 中， Gci（ s） 为电源侧交流电流环路的闭环传递函数。
从图 6-24、 图 6-25 和图 6-27 可以看出， 经过解耦后的控制环路可以按单输

入、 单输出系统进行设计， 各个控制器的设计更加方便。

6. 3. 4　 基于调制比和相位角的电流型整流器控制原理

6. 3. 3 节介绍的基于 dq 旋转坐标系的电流型整流器控制方法中， 需要对交流

电压和交流电流进行 dq 旋转坐标变换， 同时需要准确的电源电压相位角信息。 为

了避免坐标变换， 本节将讨论基于调制比 M 和相位角 δ 的电流型整流器控制策略。
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图 6-26　 电流型 PWM 整流器在 dq 坐标系下的控制系统

图 6-27　 直流电流环路控制框图

根据功率指令求出所需的调制比 M 和相位角 δ， 由这两个参数可以直接计算出

PWM 脉冲， 进而驱动整流器。
根据式 （6-40）， 由于交流侧滤波电感通常较小， 当忽略滤波电感的作用时，

有功功率、 无功功率与调制比的关系如下：

Ps
2 + Qs +

3
2 Vsm

2ωC■

■
■

■

■
■

2
≈ 3

2 Vsm IdcM■

■
■

■

■
■

2
（6-74）

由式 （6-74） 可得到调制比 M 的计算公式为

M≈2
3

Ps
2 + Qs + 1. 5Vsm

2ωC（ ）2

Vsm Idc
（6-75）

同样， 当忽略滤波电感的作用时， 按式 （6-39）， 可给出的有功功率和无功功

率与相位角 δ 的关系如下：

Ps≈
3
2 Vsm IdcMcosδ

Qs≈ - 3
2 Vsm

2ωC + Vsm IdcMsinδ（ ）

■

■

■

■
■

■■

（6-76）

整理式 （6-76）， 得到
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Ps≈
3
2 Vsm IdcMcosδ

Qs +
3
2 Vsm

2ωC≈ - 3
2 Vsm IdcMsinδ

■

■

■

■
■

■■

（6-77）

由式 （6-77） 可得到相位角与有功功率、 无功功率的关系为

δ = arctan Qs + 1. 5Vsm
2ωC

Ps

■

■
■

■

■
■ （6-78）

从式 （6-75） 和式 （6-78） 可知， 调制比和相位角依赖准确的功率控制指令，
这就需要检测输入的功率， 并引入适当的功率控制。 根据赤木泰文提出的瞬时功率

理论， 可以得出瞬时功率检测方法。
在三相电路中， 将三相电流和电压的瞬时值 vsa、 vsb、 vsc和 isa、 isb、 isc变换到

两相静止 αβ 坐标系中， 可以得到两相静止 αβ 坐标系下的瞬时电压 vsα、 vsβ和瞬时

电流 isα、 isβ， 即

vsα
vsβ

■

■
■
■

■

■
■
■ = 2

3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

vsa
vsb
vsc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（6-79）

isα
isβ

■

■
■
■

■

■
■
■ = 2

3

1 - 1
2 - 1

2

0 3
2 - 3

2

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

isa
isb
isc

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（6-80）

三相电路的瞬时有功功率 p 和瞬时无功功率 q 为

p
q

■

■
■
■

■

■
■
■ =

vsα vsβ
vsβ - vsα

■

■
■
■

■

■
■
■

isα
isβ

■

■
■
■

■

■
■
■ （6-81）

将式 （6-79） 和式 （6-80） 代入式 （6-81）， 可得

p = vsa isa + vsb isb + vsc isc

q = 1
3
[（vsb - vsc） isa + （vsc - vsa） isb + （vsa - vsb） isc]

■

■

■

■■

■■
（6-82）

p 和 q 就是三相电路中的瞬时有功功率和瞬时无功功率。 对三相平衡系统， 也

可表示为

p = 2vsa isa + 2vsb isb + vsa isb + vsb isa
q = 3（vsb isa - vsa isb）

{ （6-83）

基于调制比和相位角的电流型整流器闭环控制框图如图 6-28 所示， 由直流电

流外环、 功率控制内环、 调制比和相位角计算、 瞬时功率检测等主要环节构成。 直

流电流环路控制器 Gdc（ s） 和功率环路控制器 GPQ（ s） 可采用 PI 控制器。 直流电流

外环用于调节负载输出的电流， 其输出作为有功功率环的指令。 为了消除计算调制
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比和相位角时所用到的功率信息可能存在的偏差， 在功率控制中加入了 PI 闭环控

制， 对得到的功率指令进行调整。 然后， 根据所得到的精确功率控制指令， 通过式

（6-75） 和式 （6-78） 的计算便可以得出 SPWM 控制所需要的调制比 M 和相位角

δ， 以此来控制电流型整流器的工作。

图 6-28　 基于调制比和相位角的电流型整流器功率闭环控制

6. 4　 本章小结

本章介绍了三相电流型 PWM 整流器的工作原理， 给出了电流型整流器的数学

模型。 在此基础上， 推导了稳态模型和交流小信号模型。 根据稳态模型可得到电流

型整流器的功率运行关系； 根据小信号模型， 经过拉普拉斯变换后可得到电流型整

流器的控制对象模型。 在 6. 2 节中， 介绍了电流型整流器的 PWM 控制技术， 不同

于电压型整流器的两逻辑 PWM 信号， 电流型整流器需采用三逻辑 PWM 控制信号，
并给出了两逻辑 PWM 信号到三逻辑 PWM 信号的转换关系。

本章还介绍了四种常用的电流型整流器的控制方法， 即三相静止坐标系下的间

接电流控制、 三相静止坐标系下的直接电流控制、 两相旋转坐标系下的直接电流控

制、 基于调制比和相位角的功率闭环控制， 详细分析了这四种方法的控制原理。
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第 7 章　 软开关有源功率因数校正技术

7.1　 PFC 软开关技术的意义

电力电子技术进步与功率器件的发展密不可分， 从早期的普通晶闸管到 GTO
晶闸管， 再到 GTR、 MOSFET 和 IGBT， 正是高频可关断全控型器件的发展， 使得

变换器可以工作在较高的开关频率， 从而可以减小装置体积、 提高变换器的功率密

度， 同时优化变换器动态特性。
图 7-1 所示为 Boost 型单相 PFC 变换器电路， 开关管 （功率场效应管） V 在一

图 7-1　 Boost 型单相 PFC 变换器电路

个开关周期中的电压、 电流波形如图 7-2
所示。 在 V 关断阶段， 当使能 V 驱动信号

关断后， 由于此时升压电感 L 电流无法突

变且没有其他回路， 因此开关管 V 导通电

流不会变化。 V 漏源极电压 VV 上升， 当

VV 等于直流侧电压 Vdc， 二极管 VD 导通，
此时 V 与 VD 开始换流， 当二极管 VD 电

流等于电感电流 IL， 开关管 V 电流恰好减

小到零， V 完全关断。 考虑线路寄生电感的影响， 开关管 V 漏源极电压 VV 最大值

会高于直流侧电压 Vdc。 V 关断阶段电压与电流的乘积为关断损耗功率 poff。

图 7-2　 Boost 型单相 PFC 变换器开关管开关电压、 电流波形

开关管 V 开通阶段， 当使能开关管 V 驱动信号开通后， 开关管 V 开始与二极

管 VD 换流， 由于此时二极管 VD 仍然导通， 箝位开关管 V 漏源极电压 VV 为直流

侧电压 Vdc。 当开关管 V 电流等于电感电流 IL， 二极管 VD 开始关断， 考虑二极管

反向恢复特性， 开关管 V 流过电流继续增加， 直到二极管反向恢复结束。 V 开通

阶段电压、 电流的乘积为开通损耗功率 pon。 开关管 V 开关电压、 电流相平面波形



图 7-3　 Boost 型单相 PFC 变换器开关

管开关电压、 电流波形相平面图

如图 7-3 所示。
由上述分析可得， 在硬开关条件下， 开关

管的开关损耗会随着开关频率的提高而增加，
使得变换器的效率下降。 此外， 随着开关频率

的提高， 变换器中开关管电压和电流的变化率

也增大， 电磁干扰会更加严重， 特别是反向恢

复特性较差的二极管在较高开关频率工作时，
对变换器的电磁干扰 （EMI） 非常严重。 如果

可以在开关管开通之前使其漏极和源极间电压

降为零， 或者在开关管关断之前使其导通电流

先降为零， 则可以大大减小开关管开关损耗。 上述两种开关状态称为开关管零电压

开通和零电流关断， 统称为软开关技术。 采用功率器件软开关技术， 一方面可以减

小开关管开关损耗， 提高变换器效率； 另一方面可以降低开关管换流时的电压或电

流变化率， 从而有效降低变换器 EMI。 为了提高变换器效率， 降低 EMI， 各种各样

的软开关技术应运而生。

7.2　 软开关单相功率因数校正器

软开关技术在单相和三相功率因数校正器中的应用一直是电力电子技术的研究

热点之一。 电力电子器件软开关技术可以分为不需要辅助开关管的无源缓冲技术和

需要辅助开关管的有源软开关技术， 无损缓冲和有损缓冲是两种主要的无源软开关

技术。 无损缓冲和有损缓冲的区别在于缓冲器件上的能量是否可以在主电路中循环

使用还是需要阻性元件消耗。 无源缓冲开通的一般原理是在开关管的开通支路上串

联电感， 以限制开通电流上升率； 无源缓冲关断的一般原理是在开关管上并联电

容， 以限制关断时开关管电压上升率。 一般来说， 无源缓冲技术无法取得真正的零

电压开关 （ZVS） 或零电流开关 （ZCS）， 对于电路损耗的减少是有限的， 在开关

频率较高的场合， 一般不采用无源缓冲电路。
在各种单相功率因数校正器拓扑中， 图 7-4 所示的 Boost 型 PFC 变换器电路由

于具有输入电流连续、 电流波形畸变小、 输入电流脉动小， 以及采用共源极驱动电

图 7-4　 Boost 型单相 PFC 变换器电路

路等 优 点， 在 工 业 界 具 有 广 泛 的

应用。
对于 Boost 型单相 PFC 变换器，

根据输入电感中的电流是否在一个开

关周期减小到零， 可以分为电流连续

模 式 （ CCM ） 和 电 流 断 续 模 式

（DCM）。 此外， 还有介于两者之间的
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电流临界模式 （CRM）， 但是 CRM 需要变频工作， 因此在控制上与普通的 PFC 有

很大的不同。
工作在 CCM 下的优点是： 输入电流的纹波会比较小， EMI 滤波器也可以比较

小， 变换器中开关管和二极管的电流应力也比较小。 CCM 的缺点是： 输入电感值

比较大， 存在着比较严重的二极管反向恢复问题， 会产生较大的开关损耗。
而 DCM 的优缺点正好和 CCM 相反。 其优点是： 输入电感值比较小， 并且

不存在二极管的反向恢复问题。 其缺点是： 输入电流的纹波很大， 需要较大的

EMI 滤波器， 变换器中开关管和二极管中的最大电流可以达到同等功率 CCM
变换器中的两倍， 因此在输出同等功率情况下， 所使用的元器件的功率等级比

较大。 一般对于输出功率在 1kW 以上等级的变换器， CCM 比 DCM 具有相对的

优越性。
对于工作在 CCM 下的 Boost 型 PFC 变换器， 除了开关损耗外， 二极管的反向

恢复也是一个严重的问题。 在图 7-4 所示的 Boost 型 PFC 变换器中， 因为电路通常

工作在几十到上百千赫的开关频率， 所以必须采用超快恢复二极管。 目前， 工作在

600 ～ 1200V 电压等级的通常为硅 PiN 二极管， 硅 PiN 二极管是一种少子器件， 在

正向导通的过程中， 会储存大量少数载流子， 在二极管关断之前， 这些储存的少数

载流子必须和多数载流子复合， 这会引起反向恢复电流， 增加关断损耗。 在主开关

管开通， 二极管中的电流向主开关管换流的过程中， 由于二极管的自身特性， 二极

管在流过的电流到零后不会马上截止， 而是要流过一个反向恢复电流， 经过一个反

向恢复时间， 二极管的电流才会截止。 在二极管的反向恢复过程中， 输出电容、 二

极管和开关管组成了一个闭合回路， 回路的阻抗非常小， 而输出电容上的电压很

图 7-5　 硬开关 Boost 型 PFC 变换器中

开关管上的电压和电流波形

高， 通常在 400V 左右， 因此由反

向恢复引起的电流非常大， 可以

达到主开关管正常工作电流的十

几倍， 图 7-5 所示为实验得到的

硬开关 Boost 型 PFC 中开关管上的

电压和电流波形， 从图 7-5 中可

以看到， 开关管在导通时会有一

个很大的电流尖冲。 由于在反向

恢复过程中， 加在主开关管上的

电压为输出电容的电压 （通常为

400V 左右）， 并且开关管工作在

很高的频率， 二极管的反向恢复

会在主开关管上引起可观的开关

损耗， 并且在短暂的反向恢复时间内， 电路中电流的变化率非常大， 过高的 di / dt
会引起严重的 EMI 问题。
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因此， 在软开关的 PFC 技术中， 抑制二极管的反向恢复， 始终是一个非常重

要的问题。 在过去的二十几年中， 有许多优秀的拓扑被提出， 有的可以有效抑制二

极管的反向恢复， 有的拓扑除了抑制二极管的反向恢复外， 还能够实现开关管的软

开关， 减少开关损耗， 使得变换器的效率进一步提高。 下面对各种软开关拓扑分别

进行论述。

7. 2. 1　 几种常见的单相软开关 PFC变换器拓扑

7. 2. 1. 1　 无源无损缓冲电路

在软开关技术中， 无源无损缓冲电路因为不增加额外的有源器件， 只是采用无

源元件来抑制二极管的反向恢复， 并且能够实现开关管的软开关， 因此具有电路成

本低、 控制简单等优点。 图 7-6 所示的无源无损缓冲电路能够实现主开关的零电压

关断和近似零电流开通。 谐振电感 Ls 串联在由二极管、 开关管和输出电容组成的

回路中， 所以二极管的反向恢复得到抑制。 电路的缺点是结构比较复杂， 使用了较

多的无源元件， 尤其是二极管， 此外电路的导通损耗也比较可观。 其工作等效电路

如图 7-7 所示。

图 7-6　 无源无损缓冲电路

图 7-8 所示为采用耦合电感抑制二极管反向恢复的 PFC 变换器， 其核心思想

是在开关管关断后， Boost 电感通过二极管向输出电容释放能量的过程中， 由于

耦合电感的作用， 二极管 VDo 的电流转移到二极管 VDc， 在开关管再次开通之

前， 二极管 VDo 已经关断。 这样， 在主开关管导通时， 二极管 VDo 没有反向恢

复问题， 而在二极管 VDc 的反向恢复过程中， 由于有耦合电感的漏感存在， 所

以二极管的反向恢复得到了抑制。 在该电路中， 主开关管是在零电流条件下导通

的， 而主开关管两端并联电容， 也可以减少主开关管的关断损耗。 电路的缺点

是： 二极管 VDc 的输出电容会和耦合电感发生寄生振荡， 因此需要在 VDc 上加

入 RCD 缓冲电路， 这会带来一定的损耗。 二极管 VDc 必须采用耐压比较高的快

恢复二极管， 这增加了系统的成本， 并且由于耐压高的二极管的导通压降也比较

大， 因此也增加了变换器的导通损耗。 图 7-9 为采用耦合电感抑制二极管反向恢复

的电路的工作等效电路， 图 7-10 为采用耦合电感抑制二极管反向恢复电路的关键

点波形。
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图 7-7　 带无源无损缓冲电路的 Boost 型 PFC 变换器工作等效电路

图 7-8　 采用耦合电感抑制二极管反向恢复的电路

7. 2. 1. 2　 扩展周期准谐振软开关 PFC 变换器

在准谐振变换器中， 通过谐振使得开关管上的电压和电流按准正弦规律变化，
从而为开关创造零电压或零电流软开关条件。 图 7-11 所示为扩展周期准谐振软开
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图 7-9　 采用耦合电感抑制二极管反向恢复的电路的工作等效电路

图 7-10　 采用耦合电感抑制二极管

反向恢复电路的关键点波形

关 PFC 变换器电路， 由于谐振电感 Lr 的存在， 主开关 V1 在零电流条件下开通， 二

极管的反向恢复得到了抑制。 辅助开关管 V2 在零电压条件下开通、 零电流情况下

关断。 电路中开关管的电压应力较小， 但是电路中开关管的电流应力较大， 这也是

谐振电路的共同缺点。
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图 7-11　 扩展周期准谐振软开关 PFC 变换器电路

7. 2. 1. 3　 ZVT 软开关 PFC 变换器电路

零电压转换 （ZVT） 软开关单相 PFC 变换器电路通常有缓冲电容与主开关管

并联， 在主开关管开通之前， 通过辅助电路动作将缓冲电容上的电压降为零， 以实

现主开关管零电压开通； 主开关管开通后， 一般辅助开关管不再参与电路运行， 主

开关管零电压关断靠开关管并联电容实现。
图 7-12 所示为 ZVT 软开关 PFC 变换器电路， 辅助开关管在主开关管开通之前

导通， 通过电容 Cr 与谐振电感 Lr 的谐振， 为主开关管创造零电压开通的条件， 在

主开关管开通后， 辅助开关管关断， 谐振电感的能量传送到输出电容。 在 ZVT PFC
变换器中， 最大的优点在于二极管的反向恢复得到了抑制， 同时主开关管是零电压

开通和关断的。 但辅助开关管为硬开关， 辅助开关管造成的开关损耗部分抵消了主

开关管 ZVS 时降低的损耗。 在这个电路中， 还存在着辅助开关管的寄生电容和谐

振电感之间的寄生振荡。

图 7-12　 ZVT 软开关 PFC 变换器电路 1

图 7-13 所示为 ZVT 软开关 PFC 变换器电路， 辅助开关管在主开关管开通之前

导通， 为主开关管创造零电压开通的条件， 在主开关管开通后， 辅助开关管关断，
谐振电感的能量传送到输出电容。 在 ZVT 软开关 PFC 变换器电路中， 二极管的反

向恢复得到了抑制， 并且主开关管是零电压开通和关断的， 辅助开关管是零电压关

断的。 但是辅助开关管是硬开关导通的。 在这个电路中， 也存在着辅助开关管的寄

生电容和谐振电感之间的寄生振荡。
图 7-14 所示为另一种 ZVT 软开关 PFC 变换器。 它是为了抑制辅助开关管的寄

生电容和谐振电感所产生的振荡， 在辅助支路中串联一个饱和电感和一个快恢复二
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极管， 在该电路中二极管的反向恢复得到了抑制， 并且主开关管是零电压开通和关

断的。 开关管的电压和电流应力都比较小。 该电路的缺点是辅助开关管是硬开关开

通和关断的， 工作在高频时会有一定的损耗。

图 7-13　 ZVT 软开关 PFC 变换器电路 2

图 7-14　 ZVT 软开关 PFC 变换器电路 3

为了降低 ZVT 软开关 PFC 变换器辅助开关管的开关损耗， 可以在辅助网络中

串入一个电压源， 用来将电感电流在辅助开关管关断前减小到零， 以减小辅助开关

管的开关损耗， 实现辅助开关管的零电流关断， 如图 7-15 所示。 图 7-16 表示出了

传统的 ZVT 软开关 PFC 变换器与改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器辅助电感电流波形

的区别。 图 7-15 中的电压源， 可以直接利用输入或输出电压源通过某种方式接入，
也有利用耦合电感或变压器耦合到输入或输出电压源。 图 7-17 就是一种利用网侧

电压将辅助电感的电流复位到零， 从而实现辅助开关管零电流关断的改进的 ZVT
软开关 PFC 变换器。 该电路不需要引入额外的磁元件就可以实现辅助开关管零电

图 7-15　 改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器电路
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图 7-16　 传统的 ZVT 软开关 PFC 变换器与改进的

ZVT 软开关 PFC 变换器辅助电感电流波形

图 7-17　 改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器 （利用输入电压源复位）

流关断， 在 DC-DC 变换器中较有优势， 但该电路电感电流复位的速度取决于输入

和输出的电压差， 在功率因数校正器中应用时， 网侧输入电压正弦变化导致在输入

电压过零时， 辅助电感电流的下降速度很快， 在输入电压峰值点时， 辅助电感电流

下降速度慢， 辅助开关管导通时间长， 影响有效的占空比， 使得辅助谐振电感值和

辅助开关管的控制逻辑较难确定。
图 7-18 所示为使用耦合电感反馈的改进的 ZVT 软开关 PFC 电路， 通过耦合

电感产生电感电流复位电压源， 通过将一部分谐振电感电流转移到耦合电感上，
降低辅助开关管关断时的谐振电感电流。 谐振电感电流在辅助开关管关断前能下

降多少， 主要取决于耦合电感的匝数比和励磁电感电感量的大小， 由于二极管和

开关管寄生电容的存在， 参数设计较为复杂， 耦合电感的匝数比和励磁电感电感

量往往难以实现最优设计。 辅助电感和励磁电感会与辅助网络中二极管的寄生电

容谐振， 产生较高的电压应力。 虽然主开关管能实现零电压开通， 辅助开关管也

能够实现零电流关断， 但是增加较多的辅助电路器件导致额外的电路损耗。 图

7-19和图 7-20 所示的电路是另外两种使用耦合电感反馈的改进的 ZVT 软开关

PFC 变换器电路拓扑。
图 7-21 所示为另外一种改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器， 除了使用耦合电感反

馈外， 在图 7-18 的基础上增加了二极管和电容缓冲电路， 与没有增加电容缓冲电

路的改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器拓扑的主要区别是， 能够使辅助开关管关断时
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图 7-18　 改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器电路拓扑 1
（耦合电感产生电感电流复位电压源）

图 7-19　 改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器电路拓扑 2
（耦合电感产生电感电流复位电压源）

图 7-20　 改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器电路拓扑 3
（耦合电感产生电感电流复位电压源）

漏源极之间的电压上升率较慢， 以进一步减小辅助开关管关断损耗。 当辅助开关管

关断时， Cf 吸收谐振电感上的能量， 并在主开关管关断时， 将此能量转移至负载。
除了保持主开关管零电压开关的优点外， 辅助开关管为零电流关断， 辅助开关管的

电流应力也比较小。 该电路的缺点是使用了较多的元器件， 采用耦合电感也增加了

变换器的体积和重量。 图 7-22 和图 7-23 是在图 7-19 和图 7-20 所示电路的基础上

增加了二极管和电容缓冲电路， 以使辅助开关管关断时漏源极之间的电压上升率较

慢， 进一步减小辅助开关管关断损耗。 图 7-23 所示的电路能够利用输入侧滤波电

感构造辅助绕组进行电流复位， 有利于减少磁性元件数量， 同时谐振电感可以利用

耦合电感绕组的漏磁， 便于集成化设计。

522



图 7-21　 改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器电路拓扑 1
（增加二极管和电容缓冲电路）

图 7-22　 改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器电路拓扑 2
（增加二极管和电容缓冲电路）

图 7-23　 改进的 ZVT 软开关 PFC 变换器电路拓扑 3
（增加二极管和电容缓冲电路）

7. 2. 1. 4　 ZCT 软开关 PFC 变换器

零电流转换 （ZVT） 软开关 PFC 变换器可以实现主开关管的零电压开关， 而

对于使用 IGBT 为主开关管的 PFC 电路， 主开关管工作在零电流条件下可以更好地

提高变换器的效率。 ZCT 软开关 PFC 变换器的基本思路是通过控制辅助开关管，
在主开关管关断之前工作， 使主开关管的电流减小到零， 从而实现主开关管的零电

流关断。 当主开关管零电流关断后， 辅助开关管也停止工作。 图 7-24 所示为 ZCT
软开关 PFC 变换器， 辅助开关管 V2 在主开关管 V1 关断前先导通， 谐振电容 Cr 与

谐振电感 Lr 谐振， 当主开关管 V1 反并二极管导通时， 主开关管 V1 电流过零变负，
此时关断主开关管可以实现主开关管的零电流关断。 主开关管的反并二极管关断
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后， 关断辅助开关管 V2， 此时辅助谐振支路二极管 VDr 导通， 为谐振电感 Lr 提供

能量释放回路。 电路中的主开关管和辅助开关管均为零电流关断， 适合于采用 IG-
BT 作为主开关管的电路。 但是两个开关管都是硬开关开通的， 并且电路不能抑制

二极管的反向恢复， 因此电路不适合工作在 CCM 下。 图 7-25 所示为改进的 ZCT 软

开关 PFC 变换器电路， 该电路中的主开关管可以实现零电流关断和零电压导通，
并且辅助开关管是零电流关断的， 二极管的反向恢复得到了抑制， 电路可以工作在

CCM 下， 适合于单相 Boost 型 PFC 变换器电路应用， 但是在一个工作周期内， 辅助

开关管要动作两次， 使得控制比较复杂。

图 7-24　 ZCT 软开关 PFC 变换器电路

图 7-25　 改进的 ZCT 软开关 PFC 变换器电路

图 7-26 所示为采用零电流-零电压开关 （ZC-ZVS） 有源缓冲电路的 PFC， 这

种 ZC-ZVS 有源缓冲电路由谐振电感 Ls， 箝位电容 Cc 和箝位二极管 VDc 构成， 谐

振电感 Ls 与主开关管和 Boost 二极管串联， 因此电路能够有效地抑制二极管的反向

恢复， 主开关管 V 为零电流关断， 而辅助开关管 V1 在零电压条件下开通。 但主开

关管是硬开关开通的， 并且辅助开关管是硬开关关断的， 由于谐振电感和续流二极

图 7-26　 采用 ZC-ZVS 有源缓冲电路的 PFC 变换器
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管串联， 会导致续流二极管承受额外的电压应力。
7. 2. 1. 5　 ZCS 软开关 PFC 变换器

在软开关 PFC 变换器的发展过程中， 也出现了能够使得开关管在零电流条件

下导通和关断的 ZCS 软开关 PFC 变换器， 这一类拓扑的一般特点是在主电路中串

入辅助电感， 利用这个电感抑制开通时的电流， 使开关管中的电流从零缓慢上升，
大大减小开通损耗和二极管的反向恢复损耗。 然后利用辅助开关管在主开关管关断

之前动作， 构成一个谐振网络， 将主开关管中的电流预先复位到零， 或者使主开关

管的体二极管导通， 然后关断主开关管， 实现零电流关断。
图 7-27 和图 7-28 是两种典型的 ZCS 软开关 PFC 变换器电路， 两种拓扑的主要

区别在于辅助开关管的连接方向相反， 图 7-27 所示的电路开关管可以实现共地驱

动， 图 7-28 所示的电路辅助开关管则必须浮地驱动。 为了实现主开关管的零电流

关断， 谐振环路的峰值电流一般会高于 PFC 输入电流， 因此主开关管 V1 中的峰值

电流会超过两倍的输入电流峰值。 另外， 谐振电感串在主回路中， 谐振过程中电感

上的电压由谐振电容的电压决定， 而谐振电容电压应力影响着二极管的电压应力，
图 7-27 和图 7-28 两种典型的 ZCS 软开关 PFC 变换器二极管的电压应力也会达到两

倍的输出电压， 主开关管电流应力大和二极管电压应力大是 ZCS 软开关 PFC 变换

器的主要缺点。

图 7-27　 ZCS 软开关 PFC 变换器电路 1

图 7-28　 ZCS 软开关 PFC 变换器电路 2

为了降低 ZCS 软开关 PFC 变换器主开关管的电流应力， 可以在原来谐振回路

的基础上， 另外构造一个电流回路来实现分流的目的。 图 7-29 ～ 图 7-31 所示的电

路是三种相同类型的 ZCS 软开关 PFC 变换器， 主要区别在于谐振电容 Cr 连接关系
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不同。 该类电路利用两个谐振电感分别与两个开关管串联， 构造两条谐振支路， 每

个开关管只流过一个谐振支路的电流。 由于二极管 VD1 的作用， 主开关管串联谐

振电感 L1 电流最大值等于网侧输入电流峰值， 则不会增加主开关管 V1 中的电流应

力。 V2 与 L2 构成的谐振环路完成整个谐振周期， L2 中的电流反向流过 V2 的体二

极管， 以实现辅助开关管的零电流关断。 该类电路能够实现主开关管和辅助开关管

的零电流开关， 并且二极管的反向恢复得到了抑制， 主要缺点是开关管上承受很高

的电压应力， 因此必须选择具有很高耐压的器件。

图 7-29　 ZCS 软开关 PFC 变换器电路 1

图 7-30　 ZCS 软开关 PFC 变换器电路 2

图 7-31　 ZCS 软开关 PFC 变换器电路 3

7. 2. 1. 6　 有源箝位 ZVS 软开关 PFC 变换器

与 ZCS 相比， ZVS 可以有效地降低 MOSFET 的开关损耗， 在过去几十年中，
有许多 ZVS 的软开关拓扑被提出， 除了前面论述过的 ZVT 电路外， 有源箝位的

ZVS 软开关技术是非常合适的拓扑。 在 Boost 型 PFC 变换器中， 为了抑制二极管的

反向恢复， 在主开关管和 Boost 二极管之间串联一个谐振电感可以有效地抑制二极

管的反向恢复， 但是当主开关管关断时， 谐振电感会在主开关管上产生很大的电压
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应力， 为了保证电路的安全运行， 需要有一个箝位回路来箝位电压。 在各种箝位电

路中， 最初产生于单端正激式和反激式变换电路的有源箝位电路， 由于具有结构简

单、 控制方便、 能够实现主开关管和辅助开关管的软开关等优点， 在单相 DC-DC
和 PFC 变换器中得到广泛应用。 图 7-32 所示为有源箝位 Boost 型 PFC 变换器电路

拓扑。

图 7-32　 有源箝位 Boost 型 PFC 变换器电路

有源箝位 Boost 型 PFC 变换器能够抑制二极管的反向恢复， 实现主开关管和辅

助开关管的软开关， 但是， 在电路中存在着二极管输出电容和辅助电感之间的寄生

振荡， 会在二极管上引起很高的电压应力， 因此必须采用耐压高的快恢复二极管，
这增加了系统的成本和电路中导通损耗。

综上所述， 软开关功率因数校正电路能够抑制二极管反向恢复， 降低反向恢复

引起的损耗， 减小 EMI， 实现开关管的软开关， 减少变换器的损耗， 提高开关频

率， 减小磁元件的体积和重量， 提高变换器的功率密度， 因此一直是工业界和学术

界研究的重点。

7. 2. 2　 复合有源箝位 ZVS单相 PFC变换器

在上述单相软开关 PFC 变换器拓扑中， 图 7-33 所示的有源箝位 Boost 型 PFC
变换器电路拓扑能够有效地抑制二极管的反向恢复， 同时实现主开关管和辅助开关

管的零电压开关， 是较有吸引力的选择。

图 7-33　 有源箝位 Boost 型 PFC 变换器电路
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但是， 在图 7-33 所示的有源箝位电路中， 当主开关管导通时， 二极管 VD2 的

寄生电容会和谐振电感 Lr 产生振荡， 在二极管上引起很高的振荡电压， 振荡电压

峰值理论上可以达到两倍输出电压 （通信电源 PFC 输出电压通常为 400V）， 因此

二极管 VD2 必须选择耐压超过 800V 的快恢复二极管， 高耐压的快恢复二极管往往

比较昂贵， 这增加了系统的成本， 并且高耐压的快恢复二极管具有比较高的通态压

降， 会带来较大的通态损耗。 为了减轻二极管的电压应力， 可以给二极管两端加上

无源 RCD 有损缓冲电路， 以减小二极管的电压应力。 但这样只能在一定程度上减

小电压尖峰， 而且这类缓冲电路会增加系统的损耗， 使得变换器的效率受到了影

响。 在图 7-33 所示的有源箝位电路中， 当主开关管和辅助开关管的驱动信号因为

干扰而存在重叠， 使得两个开关管同时导通时， 会使得输出电容通过两个开关管短

路， 造成电路的损坏。
通过在 Boost 型 PFC 续流二极管阳极增加额外的快恢复二极管， 可以消除传统

有源箝位电路中的寄生振荡， 如图 7-34 所示。 箝位二极管 VDc 箝位续流二极管上

的电压为输出电压， 这样就可以采用耐压较低的续流二极管。 对于改进的有源箝位

Boost 型 PFC 变换器， 主开关管上的最大电压仍然为 Vo + VCc。 此外， 由主开关管

和辅助开关管直通而引起的电路损坏的可能性仍然存在， 同时主开关管和箝位二极

管存在环流， 增加了主开关管通态损耗。 图 7-35 所示的电路是另外一种改进的有

源箝位 Boost 型 PFC 变换器电路， 与图 7-34 所示的电路相比， 图 7-35 所示的电路

可以较好地解决环流损耗问题， 该电路存在的主要问题是随着负载功率的增加， 主

开关管的附加电压应力 VCc增加较多， 限制了电路在较重负载条件下的运行。 图

7-33和图 7-34 所示的电路也均存在此类问题。

图 7-34　 改进的有源箝位 Boost 型 PFC 变换器电路 1

图 7-35　 改进的有源箝位 Boost 型 PFC 变换器电路 2
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图 7-36 所示为采用耦合电感的有源箝位 Boost 型 PFC 变换器电路。 它是对图

7-34 所示的有源箝位电路进行改进， 将谐振电感替换为耦合电感， 这样可以实现

主开关管和辅助开关管的共地驱动， 简化电路控制系统， 但是由于漏感的存在， 电

路的损耗仍然比较大。

图 7-36　 采用耦合电感的有源箝位 Boost 型 PFC 变换器电路

图 7-37 所示为一种无附加电压应力的有源箝位 PFC 变换器电路。 该电路的优

点在于开关管电压应力等于输出直流母线电压， 缺点是辅助开关管环路损耗严重，
导通损耗大。

图 7-37　 无附加电压应力的有源箝位 PFC 变换器电路

针对传统有源箝位 PFC 变换器中存在的寄生振荡等问题， 浙江大学徐德鸿教

授将在 DC-DC 电路中使用的复合有源箝位技术引入 Boost 型 PFC 变换器中， 提出

复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器 （CAC Boost PFC） 电路， 如图 7-38 所示。

图 7-38　 复合有源箝位 Boost 型功率因数校正器

图 7-38 所示的复合有源箝位

Boost 型 PFC 变换器电路， 与传统

的有源箝位电路一样， 谐振电感 L1

被用来抑制二极管反向恢复电流，
减小二极管反向恢复引起的损耗。
与传统的有源箝位电路不同之处在

于： 由箝位电容 Cc 和辅助开关管

V3 组成的箝位支路并联在谐振电

感 L1 两端， 用于箝位谐振电感 L1 两端的电压。 变换器的三个开关器件 V1、 VD2
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和 V3 与箝位电容 Cc和输出电容 Co组成一个箝位回路。 在这个回路中， 有

VV1
+ VV3

+ VVD2
= Vo + VCc （7-1）

变换器的关键在于： 除去开关切换瞬间外， 在一个工作周期内， 变换器的三个

开关器件中有且仅有两个在导通， 这样关断的那个器件的电压就被箝位在 Vo +
VCc， 这样就消除了二极管输出电容和谐振电感之间的寄生振荡。 与传统的有源箝

位电路一样， 复合有源箝位变换器也能够实现主开关管和辅助开关管的零电压

开关。

7. 2. 3　 最小电压有源箝位 ZVS单相 PFC变换器

传统有源箝位 PFC 变换器和复合有源箝位 PFC 变换器， 能够有效地抑制二极

管的反向恢复， 在一定的范围内实现软开关。 因此具有较高的理论和应用价值。 然

而， 传统有源箝位 PFC 变换器和复合有源箝位 PFC 变换器中存在一个共同的缺点，
那就是变换器中的电力电子器件， 包括主开关管、 辅助开关管和升压二极管的电压

应力均等于输出电压加上箝位电容电压， 如图 7-39 所示。

图 7-39　 传统有源箝位和复合有源箝位 PFC 变换器结构的比较

无论是传统有源箝位还是复合有源箝位变换器， 器件的电压应力都大于输出电

压， 减少了变换器中开关管的安全裕量， 这是这两类有源箝位变换器共同的缺点。
产生这种电压应力缺点的原因就是在两种拓扑中， 箝位电容与主开关管和辅助开关

管是串联的关系， 如图 7-39 中闭合箭头所示， 在传统有源箝位电路中， 主开关管、
辅助开关管、 箝位电容和输出电容组成了一个闭合回路， 而在复合有源箝位电路

中， 主开关管、 辅助开关管、 箝位电容、 二极管和输出电容组成了一个闭合回路，
因此， 虽然箝位电容将谐振电感上过高的电压应力箝位到一个较低的应力水平上，
但是这个较低的箝位电压与输出电压之和组成了开关管上的电压应力， 使得开关管

的安全裕量减小。 在 PFC 变换器中， 输出电压通常为 400V 左右， 而目前工业中应

用最多的适用于这一电压等级的 MOSFET， 其耐压均为 500V。 在这两类有源箝位

电路中开关管的电压均为输出电压加上一个额外的箝位电容电压， 这样减少了开关

管的安全裕量， 限制了有源箝位电路的应用范围。
针对传统有源箝位变换器和复合有源箝位变换器中电压应力较高的缺点， 浙江
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大学徐德鸿教授提出一种最小电压有源箝位 PFC 变换器 （MVAC Boost PFC）， 如图

7-40 所示。 与复合有源箝位电路相比， 最小电压箝位 PFC 变换器对调了辅助开关

管 V3 和谐振电感 L1 的位置， 在最小电压箝位 PFC 变换器中， 电力电子器件的电

压应力等于输出电压。

图 7-40　 最小电压有源箝位 PFC 变换器电路

与前两类有源箝位电路一样， 在最小电压有源箝位 PFC 变换器中， 谐振电感

L1 被用来控制二极管反向恢复电流， 减小二极管反向恢复在主开关管引起的损耗。
箝位电容 Cc、 辅助开关 V3 和谐振电感 L1 组成一个闭合回路， 这样就可以箝位谐

振电感 L1 两端的电压。 在最小电压有源箝位 PFC 变换器中三个开关管 V1、 VD2 和

V3 与输出电容 Co组成一个箝位电路。 除去开关切换瞬间外， 在一个工作周期内，
变换器中的三个开关管中， 有且仅有两个开关管处于导通状态， 这样， 关断的那个

开关管的电压就被箝位到输出电压 Vo， 这样， 就消除了由二极管 VD2 的输出电容

和谐振电感 L1 之间的寄生振荡。 并且箝位电压等于输出电压， 即在最小电压有源

箝位 PFC 变换器中， 开关管上的电压应力与硬开关 PFC 变换器中开关管的应力相

同， 均为输出电压， 比传统有源箝位电路和复合有源箝位电路中开关管的电压应力

都要低， 这是这种拓扑的最大特点。 最小电压有源箝位变换器也能够实现主开关管

和辅助开关管的零电压开关。

7.3　 软开关三相 PFC 变换器

7. 3. 1　 几种常见的三相软开关 PFC变换器拓扑

在中大功率 PFC 整流器应用场合， 三相六开关桥式电路是一种较合适的 PWM
整流器拓扑， 该电路为电压型 Boost 型变换器， 每一桥臂都有两个全控型开关管，
控制自由度较高， 具有输入电流连续、 开关管电压与电流应力小、 变换器效率高等

优点， 同时网侧电流功率因数较高、 电流 THD 较小、 变换器能量双向流动。 三相

六开关桥式 PFC 变换器工作在 CCM 时， 由其开关管的反并联二极管反向恢复问题

引起的开关损耗非常可观。 近年来， 出现了许多新颖的三相六开关 Boost 型 PFC 软
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开关拓扑， 通过有源辅助软开关变换器， 为主开关管创造零电压或者零电流开关条

件， 同时抑制二极管的反向恢复。 根据辅助软开关变换器放置在直流环节和交流环

节的不同， 可以分为谐振直流环节软开关拓扑和谐振极型软开关拓扑。
1. 谐振直流环节软开关拓扑

谐振直流环节软开关拓扑将软开关辅助电路放置在直流侧， 与交流环节 （谐
振极型） 软开关拓扑相比， 具有结构简单、 使用元器件数目少等优点。 谐振直流

环节 （Resonant DC Link， RDCL） 变换器是最早的直流环节软开关拓扑， 最早的

图 7-41　 谐振直流环节三相变换电路

RDCL 变换器中， 不使用辅助开

关管， 如图 7-41 所示。 在 RDCL
变换器中， 直流环节总是以很高

频率振荡， 桥路上的开关管在母

线电压谐振到零后进行开关， 从

而实现零电压开关， 大大地减少

了开关损耗。 但是在图 7-41 所示

的电路中， 桥臂上的开关管承受

很大的电压应力 （大于 2. 5 倍直

流母线电压）。
采用图 7-42 所示的有源箝位

谐振直流环节 （ACRDCL） 三相

PFC 变换器电路， 可以将电压应

力降低到 1. 3 ～ 1. 4 倍输出电压的水平， 但是谐振电路仍必须工作在很高的频率下，
通常是 8 ～ 10 倍桥路的开关频率。 图 7-43 画出了有源箝位谐振直流环节电路阶段

过程。 图 7-44 是另外一种有源箝位谐振直流环节整流器电路， 该电路优点是可以

把谐振电压箝位为直流母线电压， 缺点是电路实现复杂、 实用性不强。
无论是在谐振直流环节还是有源箝位的谐振直流环节中， 开关管只能在直流母

图 7-42　 有源箝位谐振直流环节三相 PFC 变换器电路 1
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图 7-43　 有源箝位谐振直流环节电路阶段图

图 7-44　 有源箝位谐振直流环节三相 PFC 变换器电路 2

线谐振到零后才动作， 因此在硬开关电路中， 很成熟的 PWM 和 SVM 技术不能直接

采用。 为了配合谐振电路的谐振过零点， RDCL 电路的控制策略必须做一些调整，
采用离散脉冲调制 （Discrete Pulse Modulation， DPM） 策略， 这时三相桥臂电路中

开关管的工作频率不再固定， 这会产生不希望的次谐波 （Sub- harmonics）， 理论分

析表明， 为了产生与 PWM 控制相同质量的输出波形， 采用离散脉冲调制策略的变

换器的工作频率必须比硬开关 PWM 控制高 3 ～ 4 倍。
为了避免上面提到的谐振直流环节变换器中开关管上较高的电压应力， 并且能

采用 PWM 或者 SVM 技术， 人们又提出了并联谐振直流环节 （PRDCL） 变换器，
如图 7-45 所示。 并联谐振直流环节变换器在直流母线上串联一个辅助开关， 而辅

助软开关变换器并联在桥路的两端， 在正常工作时， 能量在直流母线上传输， 在桥

路开关管切换时， 串联在母线上的串联开关管将母线与输出电容切断， 辅助谐振支

路将直流母线电压谐振到零， 从而使得开关管在零电压下切换。 电路可以实现

PWM 控制， 但是这个电路使用了三个辅助开关管， 结构比较复杂。
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图 7-45　 并联谐振直流环节三相 PFC 变换器电路 （1）

另外一种改进的并联辅助开关管电路， 采用分裂的直流母线。 图 7-46 所示为

另外一种改进的并联辅助开关管电路， 采用分裂的直流母线的并联谐振直流环节电

路， 其优点是电路中所有开关管工作在 ZVS 或 ZCS 下， 电路对谐振元件和辅助开

关管功率要求低， 控制简单， 软开关不依赖于负载条件， 可以采用 PWM 和 SVM 控

制， 但是电路需要增加三个有源开关管， 系统的控制比较复杂。

图 7-46　 并联谐振直流环节三相 PFC 变换器电路 （2）

前面提出的并联谐振直流环节电路都采用多个辅助开关管， 图 7-47 所示为谐

振直流环节 ZVT 三相 PFC 变换器电路， 其辅助谐振支路只采用一个开关管， 该电

路虽然不能实现功率的双向流动， 但是节省了一个有源开关管， 并且消除了变换器

桥臂短路的危险。 该电路与单相 ZVT PFC 变换器类似， 在电路运行中， 辅助开关

管开通， 为主开关管创造零电压导通的条件。 该电路可以采用 SVM 控制方法， 具

有较好的控制效果和较高的效率， 但是和单相 ZVT 电路一样， 在实际应用中需要

加入额外的饱和电感和二极管来抑制谐振电感与辅助开关管输出电容之间的寄生振

荡， 并且辅助开关管工作在硬开关条件下。
谐振直流环节 ZCT 三相 PFC 变换器电路如图 7-48 所示， 其基本原理与谐振直

流环节 ZVT 三相 PFC 变换器电路类似， 只是辅助开关管在主开关管关断之前动作，
为主开关管创造零电流关断的条件， 该拓扑也可以采用 SVM 控制， 辅助开关管也

工作在硬开关条件下。
2. 谐振极型软开关拓扑
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图 7-47　 谐振直流环节 ZVT 三相 PFC 变换器电路

图 7-48　 谐振直流环节 ZCT 三相 PFC 变换器电路

在谐振直流环节软开关拓扑中， 辅助谐振电路放置在直流母线与三相桥臂之

间， 只用一组辅助电路就可以实现桥臂中开关管的软开关， 但是辅助电路中往往会

有较大的电流应力， 产生较大的导通损耗。 谐振极型软开关拓扑为每一个桥臂安装

一套辅助谐振电路， 对于三相电路则需要三套辅助谐振电路， 虽然增加了系统的复

杂性， 但是辅助谐振电路中开关管的应力小， 辅助谐振电路的导通损耗小， 电路的

效率高， 可以工作在高的开关频率， 并且能够实现能量的双向流动， 适用于大功率

场合。 因为三个桥臂中的开关管分别可以实现软开关， 因此可以采用传统的 PWM
和 SVM 控制， 而不像在谐振直流环节中那样受到限制。 在过去几十年中， 有许多

种交流环节软开关拓扑被提出。 按照主电路开关管的特性， 这些拓扑可以分为 ZVT
变换器和 ZCT 变换器。

六开关谐振交流环节三相软开关 PFC 变换器电路如图 7-49 所示。 该电路采用

了分裂的直流母线， 采用两个电容创造一个中点， 该点电压为 Vdc / 2， 该拓扑在每

相桥臂中点与母线电容中点之间串联一个谐振电感和用两个串联有源开关管组成的

双向开关， 在桥臂中的主开关管需要进行开关切换时， 双向开关先导通， 利用中点

电压 Vdc / 2 使谐振电感电流线性上升， 超过输入电感中的电流， 在桥臂上的开关管

关断后， 谐振电感电流给桥臂上的互补开关管的并联电容放电， 使得互补开关管在

零电压条件下导通。 然后， 在谐振电感电流谐振到零后， 双向开关在零电流条件下

关断。 因此该拓扑能够实现主开关管的零电压开通和辅助开关管的零电流关断。 但

是由于该电路采用了分裂直流母线， 因此在电路运行中存在着直流母线均压的问
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题。 图 7-50 为六开关谐振交流环节三相 PFC 变换器电路中一相换流的等效电路，
图 7-51 为二极管到开关管换流 （零电压开通） 关键点波形。

图 7-49　 六开关谐振交流环节三相软开关 PFC 变换器电路

图 7-50　 六开关谐振交流环节三相 PFC 变换器中一相换流的等效电路
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图 7-51　 二极管到开关管换流

（零电压开通） 关键点波形

图 7-52 所示为采用耦合电感的六开关

谐振极型三相 PFC 电路。 该电路采用同一个

直流母线的拓扑， 并采用耦合电感的谐振电

路， 能够实现主开关管的零电压导通和辅助

开关管的零电流关断。 并且可以采用常规的

PWM 和 SVM 控制， 这个电路的主要缺点就

是使用耦合电感的体积比较大和重量比较

重、 系统比较复杂。 图 7-53 为采用耦合电

感的六开关谐振极型三相 PFC 变换器电路中

一相换流的等效电路， 图 7-54 为其相应的

关键点波形。
前面论述的谐振极型软开关 PFC 变换器

拓扑都采用了六个辅助开关管， 大大地增加

了系统的复杂性和成本。 近年来， 也有许多

采用较少的辅助开关管的谐振极型软开关拓

扑被提出来。 图 7-55 所示为采用一个辅助

开关的 ZVT 谐振极型软开关三相 PFC 变换

器电路拓扑。 该电路的最大优点是谐振电路简单、 电路中的主开关管都可以在零电

压下导通， 但是该电路中三相电路同时谐振， 传统的 PWM 控制不能直接应用。 并

且主开关管关断时的电流很大， 辅助开关管的电流应力也很大。

图 7-52　 采用耦合电感的六开关谐振极型三相 PFC 变换器电路

图 7-56 所示电路为改进的单开关 ZVT 谐振极型三相 PFC 变换器电路。 它采用

两个辅助开关， 而只使用一个谐振电感， 在这个改进的电路中， 主开关管的关断电

流大大减小， 辅助开关管的电流应力也减小了。
零电压转换 （ZVT） 能够实现主开关的零电压导通， 可以减少二极管反向恢复

损耗和开关的开通损耗， 对于使用 IGBT 的功率电路， 开关的关断损耗也比较可

观， 因此零电流转换 （ZCT） 对于提高电路的性能有重要的意义。 图 7-57 所示为

042



图 7-53　 采用耦合电感的六开关谐振极型三相 PFC 变换器中一相换流的等效电路

ZCT 谐振极型三相 PFC 变换器电路， 在主开关管关断之前， 相应的辅助电路动作，
使得流过主开关管的电流转移到谐振电感和电容组成的谐振回路上， 从而实现主开

关管的零电流关断。 主电路仍采用传统的硬开关变换器使用的 PWM 或者 SVM 控制

方式。 通过改进 ZCT 变换器的控制策略， 可以实现主开关管和辅助开关管的零电

流开通和零电流关断， 但是在改进的控制策略中， 每个辅助开关管在一个周期内需
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图 7-54　 关键点波形

图 7-55　 单开关 ZVT 谐振极型软开关三相 PFC 变换器电路

图 7-56　 改进的单开关 ZVT 谐振极型三相 PFC 变换器电路

要动作两次， 即在主开关管关断之前和主开关管开通之前动作， 这增加了控制的复

杂性。 图 7-58 所示为 ZCT 谐振极型 PFC 变换器一相等效电路换流阶段电路， 图 7-
59 表示其对应关键点波形。
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图 7-57　 ZCT 谐振极型三相 PFC 变换器电路

图 7-58　 ZCT 谐振极型 PFC 变换器阶段等效电路
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图 7-59　 ZCT 谐振极型三相 PFC 变换器关键点波形

前面论述的 ZCT 谐振极型变换器都使用了六个辅助开关管。 图 7-60 所示为只

采用三个辅助开关管的 ZCT 谐振极型三相 PFC 变换器。 该电路能够实现主开关管

和辅助开关管的零电流关断， 并且不需要对传统的 PWM 控制或者 SVM 控制作修

改。 图 7-61 所示为三个辅助开关的 ZCT 谐振极型三相 PFC 变换器中一相等效电路

ZCT 换流阶段电路， 图 7-62 表示其对应关键点波形。

图 7-60　 三个辅助开关管的 ZCT 谐振极型三相 PFC 变换器电路

7. 3. 2　 复合有源箝位 ZVS三相 PFC变换器

上节分析的三相软开关 PFC 变换器， 分为直流环节软开关拓扑和交流环节软

开关拓扑。 直流环节软开关拓扑结构简单， 一般只需要一个辅助谐振支路就可以实

现三相桥臂所有开关的零电压开关； 其主要缺点是这类拓扑一般需要特殊的调制策

略， 难以应用常规的 PWM 和 SVM 控制策略、 辅助支路置于直流母线上、 辅助支路
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图 7-61　 三个辅助开关管的 ZCT 谐振极型三相 PFC 变换器中一相等效电路 ZCT 换流阶段电路

电流应力过大， 并且主开关管电压应力至少为直流母线电压的 1. 3 倍以上。 交流环

节软开关拓扑， 一般每相桥臂需要单独的辅助谐振支路， 优点是辅助谐振环节电流

应力较小， 可以采用常规的 PWM 和 SVM 控制策略， 辅助开关管和主开关管的开关

频率相同， 缺点是电路较为复杂。
浙江大学徐德鸿教授和冯波博士将在单相 Boost 型 PFC 变换器中成功应用的复

合有源箝位技术引入到三相桥式 PFC 变换器中， 提出复合有源箝位 ZVS 三相 PFC
变换器， 如图 7-63 所示。 该拓扑在三相六开关 Boost 型 PFC 直流母线上串入辅助
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图 7-62　 三个辅助开关管的 ZCT 谐振极型三相 PFC 变换器换流关键点波形

支路。 虽然复合有源箝位电路拓扑与有源箝位谐振直流环节 （ACRDCL） 拓扑在结

构上是一样的， 但是其谐振电路的参数设计和控制方法完全不同， 最大的差别在

于： 在复合有源箝位电路中， 主开关管和辅助开关管工作在固定的开关频率， 辅助

开关管的频率与主开关管的工作频率相同， 变换器采用 SVM 控制， 因此输入电流

的波形质量好。 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器能够实现所有开关管的

零电压开关， 能够抑制开关管反并联二极管的反向恢复， 并具有开关管电压应力较

低的优点。

图 7-63　 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器电路

7. 3. 3　 最小电压有源箝位 ZVS三相 PFC变换器

在复合有源箝位三相整流器的基础上， 浙江大学徐德鸿教授领导的课题组把在

单相 Boost 型 PFC 变换器中成功应用的最小电压有源箝位技术引入三相桥式 PFC 变
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换器中， 提出最小电压有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器， 如图 7-64 所示。
该拓扑在三相六开关 Boost 型 PFC 直流母线上串入辅助支路。 最小电压有源箝位电

路拓扑与复合有源箝位拓扑在电路结构上相似， 只有辅助谐振支路存在不同。 最小

电压有源箝位电路拓扑在具备复合有源箝位拓扑的软开关特性的同时， 其主要优点

是开关侧电压应力等于直流母线电压。

图 7-64　 最小电压有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器电路

7.4　 本章小结

本章分析了软开关功率因数校正技术的意义， 首先介绍了目前常见的单相软开

关功率因数校正的电路拓扑， 其中重点分析了有源箝位零电压开关单相功率因数校

正技术。 在三相软开关电路方面， 本章主要针对目前常用的三相两电平桥式电路，
介绍了目前几种较为常用的直流侧和交流侧软开关电路， 并特别提出了在下一章重

点介绍的复合有源箝位和最小电压有源箝位技术。

参 考 文 献

[1]　 李睿. 三相硬开关和软开关 PWM 变流器若干关键问题研究 [D]. 杭州： 浙江大学， 2010.
[2]　 冯波. 软开关功率因数校正技术的研究 [D]. 杭州： 浙江大学， 2004.
[3]　 陈刚. 软开关双向 DC-DC 变换器的研究 [D]. 杭州： 浙江大学， 2001.
[4]　 许春雨. 软开关三相 PWM 逆变技术研究 [D]. 上海： 上海大学， 2004.
[5]　 屈克庆. 软开关三相 PWM 变流技术研究 [D]. 上海： 上海大学， 2004.
[6]　 明正峰. 新型谐振过渡软开关三相 PWM 变换器 [D]. 西安： 西安理工大学， 2002.
[7] 　 Ching-Jung Chern-Lin Chen. Passive lossless snubbers for DC / DC converter [ C]. Proc. of

APEC’ 98： 1049-1054.
[8]　 Qun Zhao， Fengfeng Tao， Peng Xu， et al. Improved performance of continuous current mode boost

converter for power factor correction [C]. Proc. of APEC’97： 266-271.
[9] 　 Mantov G. ， Wallace K. ， Diode recovery current suppression circuit [C]. Proc. of INTELEC’00：

125-129.

742



[10]　 （Ron） Hui S Y R， Eric Cheng K W， Saligram R Narayana Prakash. A fully soft-switched ex-
tended-period quasi-resonant power-factor-correction circuit [ J]. IEEE Trans. on Power Elec-
tronics， 1997， 12 （5）： 922-929.

[11] 　 Hua G， Leu C S， Jiang Y， et al. Novel zero-voltage-transition PWM converters [ J]. IEEE
Trans. Power Electronics， 1994， 9 （2）： 213-219.

[12]　 Robert Streit， Daniel Tollik. High efficiency telecom rectifier using a novel soft-switched boost-
based input current shaper [C]. Proc. of INTELEC’ 91： 720-726.

[13]　 Ray L Lin， Yiqing Zhao， Fred C Lee. improved soft-switching ZVT converters using coupled in-
ductor based active snubber cell [C]. Proc. of VPEC’ 97： 195-201.

[14]　 Ray L Lin， Yiqing Zhao， Fred C Lee. improved soft-switching ZVT converters with active snubber
[C]. Proc. of PESC’ 01， Vol. 2： 642-647.

[15] 　 Guichao Hua， Ching-shan Leu， Fred C. lee. Novel zero-current-transition pwm converters [C].
Proc. of PESC′93： 538-544.

[16]　 Mao H， Lee F C， Zhou X， et al. Improved zero-current transition converters for high power ap-
plications [C]. Proc. of IAS′96. Vol. 2： 1145-1152.

[17]　 Yungtaek Jang， Milan M Jovanovic. A new soft-switched， high-power-factor boost converter with
IGBTs [J]. IEEE trans. on Power Electronics， 2002， 17 （4）： 469-476.

[18]　 Canesin C A， Barbi I. . A novel single-phase ZCS-PWM high power factor boost rectifier [C].
Proc. of PESC′97： 110-114.

[19]　 Wakababyashi F T， Canesin C A. A new family of zero-current-switching PWM converters and a
novel HPF-ZCS-PWM boost rectifier [C]. Proc. of APEC′99： 605-611.

[20] 　 Vinciarelly P. Optimal resetting of the transformer core in single-ended forward converter： US
patent， No. 4， 441， 146 [P]. 1984-4.

[21]　 Martin N. Topology for minature power supply with low voltage and low ripple requirements. US
patent， No. 4， 618， 919 [P]. 1986-10.

[22]　 Carsten B. Design techniques for transforment active reset circuits at high frequencies and power
levels [C]. proc. of HFPC′90： 235-246.

[23]　 Watson R， Hua G C， Lee F C. Utilization of an active clamp circuit to achieve soft siwtching in
flyback converters [C]. Proc. of PESC′94： 409-416.

[24]　 Duarte C M C， Barbi I. A new family of ZVS-PWM active-clamping DC-to-DC boost converters：
analysis， design， and experimentation [ J ]. IEEE Trans. on Power Electronics， 1997， 12
（5）： 824-831.

[25]　 Milan M Jovanovic. A technique for reducing rectifier reverse-recovery-related losses in high-volt-
age， high-power boost converters [C]. Proc. of APEC′97： 1000-1007.

[26]　 Yungtaek Jang， Milan M Jovanovic ， Chau-Chun Wen. Design considerations and performance e-
valuation of a 3-kW， soft-switched boost converter with active snubber [C]. Proc. of INTELEC′
98： 678-684.

[27]　 Milan M Jovanovic ， Yungtaek Jang. A new， soft-switched boost converter with isolated active
snubber [J]. IEEE Trans. on Industial Application， 1999， 35 （2）： 496-502.

842



[28]　 Mao H， Lee F C， Borojevic D， et al. Review of High-Performance Three-Phase Power-Factor
Correction Circuits [J]. IEEE Trans. Ind. Electronics， 1997， 44 （4）： 437-446.

[29]　 Bellar M， Wu T， Tchamdjou A， et al. A Review of Soft-Switched DC-AC Converters [J]. IEEE
Trans. on Ind. Applications， 1998， 34 （4）： 847-860.

[30]　 Dong W. Analysis and Evaluation of Soft-switching Inverter Techniques in Electric Vehicle Appli-
cations [D]. Virginia Polytechnic Institute and State University， 2003.

[31]　 Choi J. Analysis of Inductor-Coupled Zero-Voltage-Transition Converters [D]. Virginia Polytech-
nic Institute and State University， 2001.

[32] 　 Yu H. Driver Based Soft Switch for Pulse-Width-Modulated Power Converters [ D]. Virginia
Polytechnic Institute and State University， 2005.

[33] 　 Li Y. Unified Zero-Current-Transition Techniques for High-Power Three-Phase PWM Inverters
[D]. Virginia Polytechnic Institute and State University， 2001.

[34]　 Divan D M. The resonant dc-link converter-A new concept in power conversion [C]. Proc. IEEE
IAS， 1986： 648-656.

[35 ] 　 Divan D M， Skibinski G. Zero switching loss inverters for high power applications [C].
Proc. IEEE IAS， 1987： 627-634.

[36]　 Venkataramanan G， Divan D M， Jahns T. Discrete pulse modulation strategies for high frequency
inverter systems [C]. Proc. IEEE PESC， 1989： 1013-1020.

[37] 　 Divan D M， Skibinski G. Zero switching loss inverters for high power applications [ C].
Proc. IEEE IAS， 1987： 627-634.

[38]　 Cho J， Kim H， Cho G. Novel soft-switching PWM converter using a parallel resonant DC-link
[C]. Proc. IEEE PESC， 1991： 241-247.

[39]　 Agelidis V， Ziogas P， Joos G. An optimum modulation strategy for a novel ＂ 　notch＂ commutated
3-Φ PWM inverter [J]. IEEE Trans. on Ind. Applications， 1994， 30 （1）： 52-61.

[40]　 Xu D， Feng B， Li R， et al. A Zero Voltage Switching SVM （ZVS – SVM） Controlled Three-
Phase Boost Rectifier [J]. IEEE Trans. on Power Electronics， 2007， 22 （3）： 978-986.

[41]　 Dong W， Choi J， Lee F C， et al. Comprehensive evaluation of auxiliary resonant commutated
pole inverter for electric vehicle applications [C]. Proc. IEEE PESC， 2001： 625-630.

[42]　 Qinghong Yu， Nelms R M. State plane analysis of an auxiliary resonant commutated pole inverter
and implementation with load current adaptive fixed timing control [ C]. Proc. IEEE IECON
2002： 437-443.

[43]　 Yu Q， Nelms R M. A single-phase resonant snubber inverter with fixed timing control for a UPS
[C]. Proc. IEEE PESC， 2003： 1633-1638.

[44]　 Lai J， Zhang J， Yu H， et al. Source and Load Adaptive Design for a High-Power Soft-Switching
Inverter [J]. IEEE Trans. on Power Electronics， 2006， 21 （6）： 1667-1675.

[45]　 Vlatkovic V， Borojevic D， Lee F C， et al. A new zero-voltage-transition， three-phase PWM rec-
tifier / inverter circuit [C]. Proc. IEEE PESC， 1993： 868-873.

[46]　 Cuadros C， Borojevic D， Lee F C. Space vector modulated， zero-voltage transition three-phase
AC to Dc bidirectional converter [C]. Proc. IEEE PESC， 1994： 16-23.

942



[47]　 McMurray W. Thyristor commutation in dc choppers-a comparative study [ J]. IEEE Trans. on
Ind. Application， 1978， IA-14： 547-558.

[48]　 Mao H， Lee F C， Zhou X. ， et al. Improved zero-current-transition converters for high power ap-
plications [C]. Proc. IEEE IAS， 1996： 1145-1152.

[49]　 Li Y， Lee F C， Lai J， et al. A novel three-phase zero-current-transition and quasi-zero-voltage
transition （ZCT-QZVT） inverter / rectifier with reduced stresses on devices and components [C].
Proc. IEEE Apec 2000： 1030-1036.

[50] 　 Dong W， Choi J， Li Y， et al. Comparative experimental evaluation of soft-switching inverter
techniques for electric vehicle drive application [C]. Proc. IEEE Apec 2001： 1469-1476.

[51] 　 Li Y， Lee F C， Boroyevich D. A simplified three-phase zero-current-transition inverter with
three auxiliary switches [J]. IEEE Trans. on Power Electronics， 2003， 18 （3）： 802-810.

052



第 8 章　 ZVS 有源箝位软开关功率因数校正器

第 7 章分析了常见的软开关功率因数校正器拓扑， 本章中将着重分析浙江大学

徐德鸿教授课题组提出的 ZVS 有源箝位软开关功率因数校正器及控制方法。

8.1　 复合有源箝位 ZVS 单相 Boost 型 PFC 变换器

图 8-1 所示为复合有源箝位 ZVS Boost 型 PFC 变换器， 与图 8-2 所示的传统的

有源箝位 Boost 型 PFC 电路一样， 辅助谐振电感 L1 被用来抑制二极管反向恢复电

流， 减小二极管反向恢复引起的损耗。 与传统的有源箝位电路不同之处在于： 由箝

位电容 Cc 和辅助开关管 V3 组成的箝位支路并联在辅助谐振电感 L1 两端， 用于箝

位辅助谐振电感 L1 两端的电压。 变换器的三个开关管 V1、 VD2 和 V3 与箝位电容

Cc和输出电容 Co组成一个箝位回路。 在这个回路中， 有

VV1
+ VV3

+ VVD2
= Vo + VCc （8-1）

该变换器的关键在于， 除去开关切换瞬间外， 在一个工作周期内， 变换器的三

个开关管中有且仅有两个在导通， 这样关断的那个开关器的电压就被箝位在 Vo +
VCc， 从而消除了二极管输出电容和辅助谐振电感之间的寄生振荡。 与传统的有源

图 8-1　 复合有源箝位 ZVS Boost 型功率因数校正器

图 8-2　 有源箝位 Boost 型 PFC 变换器



箝位 Boost 型 PFC 电路一样， 复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器也能够实现主开关

管和辅助开关管的零电压开关。

8. 1. 1　 复合有源箝位 Boost 型 PFC变换器工作原理分析

为了分析方便， 首先做出如下假定：
•MOSFET 被看作是理想开关器件， 并联了反并二极管。
•输入电感 L 足够大， 在一个开关周期内输入电感电流 iL变化很小， 可以视作

恒定。
•主开关管和辅助开关管两端的电容是寄生电容和外加电容的总和。
•输出滤波电容 Co足够大， 可视作恒压源。
•箝位电路中箝位电容 Cc取值足够大， 使得箝位电容电压也可被认为在一个

开关周期内恒定。
•箝位电容 Cc与辅助谐振电感 L1 的谐振频率远低于变换器的开关频率。
在传统有源箝位 PFC 变换器中， 主开关管 V1 和辅助开关管 V3 的驱动信号是

互补的， 而在复合有源箝位 PFC 变换器中， 两者的驱动信号是重叠的， 两者的对

比如图 8-3 所示。 在传统有源箝位电路中， 当主开关管和辅助开关管被误触发而同

时导通时， 会在主开关管和辅助开关管中流过很大的短路电流， 引起电路的损坏；
而在复合有源箝位电路中， 由于二极管 VD2 的单向导电性， 可防止由于主开关管

V1 和辅助开关管 V3 共同导通而引起输出电容被短路的情况。

图 8-3　 两种有源箝位电路的驱动信号的对比

根据前面的分析， 在复合有源箝位电路中， 辅助开关管只是在主开关管和二极

管在共同导通时， 即二极管向主开关管换流的阶段才处于关断状态， 因此， 在一个

开关周期中， 辅助开关管的占空比是基本固定的。 而主开关管的占空比会随着输入

电压的变化而变化， 从而实现对输入电流进行功率因数校正的目的。
对于 PFC 变换器， 在输入电流一个工频周期的正、 负半波内， 其工作过程是
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类似的， 这里就以正半波内的一个开关周期为例进行分析。 在一个开关周期内， 变

换器中共有 6 个工作状态， 如图 8-4 所示。 各个工作状态的主要波形如图 8-5
所示。

图 8-4　 CAC Boost 型 PFC 变换器工作等效电路

阶段 1 （ t0 ～ t1）： 在 t0 时刻之前 （阶段 6 中）， 升压二极管 VD2 在导通， 辅助

开关管 V3 被关断， 这时流过辅助谐振电感 L1 的电流与图中的方向相反， 在辅助谐

振电感 L1 的反向电流的作用下， 辅助开关管 V3 的并联电容 C3 被充电， 而主开关

管的并联电容 C1 被放电， 即主开关管 V1 两端的电压逐渐下降。 如果辅助谐振电

感 L1 中的能量足够大， 到 t0 时刻， 主开关管 V1 两端的电压降为零， 其体内二极
管开始导通， 主开关管可以在零电压条件下导通， 这时辅助开关管 V3 的并联电容

C3 充电完成， 辅助开关管 V3 两端的电压被箝位为 Vo + VCc， 直到 t1 时刻。
t0 时刻之后， V1 在零电压条件下被驱动开通。 开始二极管向主开关管的换流

过程， 即二极管的反向恢复过程， 这时主开关管 V1 与辅助谐振电感 L1 的电流线性

增加， 而二极管中电流线性下降， 电流变化率为

diL1
dt =

Vo
L1

（8-2）
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图 8-5　 CAC Boost 型 PFC 变换器工作波形

由于辅助谐振电感的存在， 二极管反向恢复电流的变化率得到了抑制， 使得二

极管反向恢复电流的峰值没有硬开关条件下那么高， 从而减少了反向恢复过程中主

开关管和二极管上的损耗。 通常反向恢复电流的变化率满足式 （8-3） 即可以达到

比较好的二极管反向恢复抑制效果。
diL1
dt < 100A / μs （8-3）

阶段 2 （ t1 ～ t2）： t1 时刻， 升压二极管 VD2 中的电流下降到零， 二极管反向关

断。 辅助谐振电感 L1 和升压二极管 VD2 并联电容 C2、 辅助开关并联电容 C3 开始

谐振。 C2 被充电， C3 被放电。
到本阶段末 t2 时刻， 辅助开关管 V3 两端的电压下降为零， 其体内二极管开始

导通， L1 和 C2、 C3 的谐振停止。 所以辅助开关管 V3 总是在零电压条件下导通。
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而升压二极管 VD2 两端电压被箝位在 Vo + VCc
， 并保持到 t3 时刻。

（ t0 ～ t2） 对应于主开关管的占空比损失， 表示为 D0T。 相对于整个开关周期，
阶段 1 和阶段 2 非常短暂， 因此 D0 一般远小于 1。

阶段 3 （ t2 ～ t3）： 辅助开关管 V3 的体内二极管在 t2 时刻开始导通， V3 总是在

零电压下开通的。 从 t2 开始， 箝位电容 Cc 开始通过辅助谐振电感 L1 放电， 因为

箝位电容 Cc 比较大， 所以电容上的电压近似不变。 L1 中的电流变化率为

diL1
dt = -

VCc
L1

（8-4）

这个阶段也是输入电感 L 的储能增加的阶段， 在这个阶段里， 输入电压 Vi给

输入电感 L 充电， 电感 L 中的电流变化率为

diL
dt =

Vi + VCc
L （8-5）

这个阶段的长度是由 PWM 的占空比决定的。
阶段 4 （ t3 ～ t4）： 在 t3 时刻， 主开关管 V1 被关断。 由于主开关管 V1 并联电容

C1 和二极管并联电容 C2 的作用， 主开关管是在零电压条件下关断的。 在输入电感

电流 iL的作用下， 主开关管并联电容 C1 被充电， 升压二极管并联电容 C2 被放电，
到 t4 时刻升压二极管 VD2 两端的电压降低直至为零， VD2 开始导通。 主开关管 V1

两端电压达到 Vo + VCc， 本阶段结束。
阶段 5 （ t4 ～ t5）： t4 时刻， 升压二极管 VD2 导通。 在这个阶段里， 储存在输入

电感 L 的能量通过 VD2 向负载释放， 主开关管 V1 两端电压被箝位为 Vo + VCc。 本

阶段的持续时间也是由 PWM 的占空比决定的。
阶段 6 （ t5 ～ t6）： t5 时刻， 辅助开关管 V3 被关断， 升压二极管 VD2 保持导通。

此时辅助谐振电感 L1 中的电流已经变为负向， 所以主开关管并联电容 C1 被放电，
辅助开关管并联电容 C3 被充电。 如果辅助谐振电感 L1 中的能量足够大， 到 t6 时

刻， 主开关管 V1 两端的电压可以下降为零， 其体内二极管开始导通。 主开关管 V1

可以在零电压条件下导通， 到 t6 时刻， V3 两端的电压达到 Vo + VCc， C3 充电完成，
V3 两端的电压被箝位为 Vo + VCc， 直到 t1 时刻。

在 t6 时刻之后， 重复下一个开关周期。
根据上面的分析， 在变换器的一个开关周期内， 主开关管 V1、 辅助开关管 V3

和二极管 VD2 都是被箝位的， 箝位电压均为 Vo + VCc。 辅助开关总是零电压开关

的， 而主开关管在满足软开关条件时， 可以实现零电压开关。

8. 1. 2　 复合有源箝位 Boost 型 PFC变换器的谐振过程分析

首先推导在一个开关周期中的两次谐振过程的表达式， 即在阶段 2 （ t1 ～ t2 ）
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中， 二极管 VD2 反向关断后的谐振过程和阶段 6 （ t5 ～ t6） 中辅助开关管 V3 关断后

的谐振过程。
8. 1. 2. 1　 二极管 VD2 反向关断后的谐振过程

根据前面的分析， 在阶段 2 （ t1 ～ t2） 中， 二极管 VD2 关断后， 辅助谐振电感

图 8-6　 阶段 2 谐振等效电路

L1 和升压二极管并联电容 C2、 辅助开关管

并联电容 C3 开始谐振。 C2 被充电， C3 被

放电。 谐振过程的等效电路如图 8-6 所示。
到本阶段末 t2 时刻， 辅助开关管 V3

两端的电压下降为零， L1 和 C2、 C3 的谐振

停止。 而二极管 VD2 两端电压被箝位在

Vo + VCc。
电路的初始条件如下：

iL1（ t1） = IL 　 　 VC2（ t1） = 0　 　 VC3（ t1） = Vo + VCc

到 t2 时刻， 有

VC2（ t2） = Vo + VCc 　 　 VC3（ t2） = 0
在电路中

VC3 = Vo + VCc - VC2 （8-6）

iL1 = IL + C2
dVC2
dt - C3

dVC3
dt = IL + （C2 + C3）

dVC2
dt （8-7）

VL1 = L1
diL1
dt = L1（C2 + C3）

d2VC2

dt2
（8-8）

对 L1、 C2、 Vo组成的回路列写回路电压方程， 得

VL1 + VC2 = Vo （8-9）
即

L1（C2 + C3）
d2VC2

dt2
+ VC2 = Vo （8-10）

将初始条件代入， 解之得

VC2（ t） = Vo - Vocosω2 t （8-11）

iL1（ t） = IL + Vo
C2 + C3

L1
sinω2 t （8-12）

ω2 = 1
L1（C2 + C3）

（8-13）

VC3（ t） = Vo + VCc - VC2 = VCc + Vocosω2 t （8-14）
因为 VCc = Vo， 根据式 （8-14）， VC3 （ t） 一定可以下降到零， 因此辅助开关

管总是零电压开通的。
在 t2 时刻， 辅助谐振电感 L1 上的电流为
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iL1（ t2） = IL + Vo
C2 + C3

L1
1 -

V2
Cc

V2
o

≈IL + Vo
C2 + C3

L1
（8-15）

辅助开关管 V3 上的电流为

iV3（ t2） = IL - iL1（ t2） = - Vo
C2 + C3

L1
（8-16）

8. 1. 2. 2　 辅助开关管 V3 关断后的谐振过程

根据前面的分析， 在阶段 6 （t5 ～ t6） 中， 辅助开关管 V3 关断后， 辅助谐振电感

图 8-7　 阶段 6 谐振过程的等效电路

L1 和主开关管并联电容 C1、 辅助开关管并联

电容 C3 开始谐振。 C3 被充电， C1 被放电。
谐振过程的等效电路如图 8-7 所示。

电路的边界条件如下：
iL1（t5） = Imin

VC3（t5） =0　 VC1（t5） =Vo +VCc

在 t5 时刻， 辅助谐振电感电流的最小

值为

Imin = IL +V2
C2 +C3

L1
-
VCc
L1

（1 -D0）T （8-17）

在电路中

VC3 =Vo +VCc -VC1 （8-18）

iL1 =C1
dVC1
dt -C3

dVC3
dt = （C1 +C3）

dVC1
dt （8-19）

VL1 = L1
diL1
dt = L1（C1 +C3）

d2VC1

dt2
（8-20）

对 L1、 C1、 Vo组成的回路列写回路电压方程， 得

L1（C1 +C3）
d2VC1

dt2
+VC1 =Vo （8-21）

将初始条件代入， 解之得

VC1（t） =Vo - V2
Cc + I2min

L1
C1 +C3

sin（ω6t +φ） （8-22）

式中

ω6 = 1
L1（C1 +C3）

（8-23）

752



φ = - arccos
Imin

L1
（C1 +C3）

V2
Cc + I2min

L1
C1 +C3

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（8-24）

8. 1. 2. 3　 复合有源箝位 Boost型 PFC变换器的稳态分析

稳态工作时， 一个开关周期内变换器中辅助谐振电感 L1 两端的电压 vL1的平均值应

为零， 即

1
T ∫

T

0
vL1dt = 0 （8-25）

式中 ∫T0 vL1dt = ∫　t　 1
t0
vL1dt + ∫　t　 2

t1
vL1dt + ∫　t　 5

t2
vL1dt + ∫　t　 6

t5
vL1dt （8-26）

忽略短暂的阶段 （t1 ～ t2） 和 （t5 ～ t6）， 在 （t0 ～ t1） 阶段加在辅助谐振电感 L1 上

的电压为 Vo， 在 （t2 ～ t5） 阶段加在辅助谐振电感 L1 上的电压为 -VCc， 于是

∫T0 vL1dt ≈ ∫　t　 1
0
vL1dt + ∫　t　 5

t2
vL1dt = ∫　t　 1

0
Vodt + ∫　t　 5

t2
（ - VCc）dt = VoD0T - VCc（1 - D0）T

（8-27）
式中 D0T = t2 - t0 （8-28）

由式 （8-23） 和式 （8-25） 得到

VCc≈
D0

1 -D0
Vo （8-29）

稳态时， 一个开关周期中流过箝位电容 Cc 的平均电流值为零， 即

1
T ∫

T

0
iCcdt = 0 （8-30）

式中

　 　 　 ∫T0 iCc（t）dt = ∫　t　 1
0
iCc（t）dt + ∫　t　 2

t1
iCc（t）dt + ∫　t　 3

t2
iCc（t）dt +

∫　t　 4
t3
iCc（t）dt + ∫　t　 5

t4
iCc（t）dt + ∫　t　 6

t5
iCc（t）dt （8-31）

忽略短暂的阶段 （t1 ～ t2）， （t3 ～ t4） 和 （t5 ～ t6）， 在 （t0 ～ t1） 阶段， 流入箝位电

容 Cc 的电流为零， 在 （t2 ～ t3） 阶段， 流入箝位电容 Cc 的电流为

iCc（t） = -Vo
C2 +C3

L1
+
VCc
L1

（t - t2） （8-32）

在 （t5 ～ t6） 阶段， 流入箝位电容 Cc 的电流为
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iCc（ t） = - Vo
C2 + C3

L1
+
VCc
L1

（ t - t2） - IL （8-33）

将式 （8-32） 和式 （8-33） 代入式 （8-30） 和式 （8-31）， 得到

VCc
2L1

（1 - D0）2T - Vo
C2 + C3

L1
（1 - D0） - IL（1 - D） = 0 （8-34）

解方程式 （8-34）， 得到

D0 =
2L1

ViIL
Vo

+ Vo
C2 + C3

L1

■

■
■

■

■
■

VoT
（8-35）

稳态工作时， 一个开关周期内变换器中输入电感 L 两端的电压 vL的平均值应为

零， 即

1
T ∫

T

0
vLdt = 0 （8-36）

∫T0 vLdt = ∫t1
t0
vLdt + ∫t2

t1
vLdt + ∫t3

t2
vLdt + ∫t4

t3
vLdt + ∫t5

t4
vLdt + ∫t6

t5
vLdt （8-37）

忽略短暂的阶段 （ t3 ～ t4） 和 （ t5 ～ t6）， 在 （ t2 ～ t3） 阶段加在输入电感 L 上

的电压为 （Vo + VCc）， 在 （ t0 ～ t1） 和 （ t4 ～ t5） 阶段加在输入电感 L 上的电压为

（Vi - Vo）， 于是

∫T0 vLdt ≈ ∫t1
t0
vLdt + ∫t3

t2
vLdt + ∫t5

t4
vLdt = （Vi - Vo）D0T +

（Vi + VCc）（D - D0）T + （Vi - Vo）（1 - D）T （8-38）
将式 （8-38） 代入式 （8-36）， 得到

（Vi + VCc）（D - D0） + （Vi - Vo）（1 - D + D0） = 0 （8-39）
解之得

D = 1 + D0 -
Vi
Vo

（8-40）

而在硬开关 PFC 变换器中

D = 1 -
Vi
Vo

（8-41）

因此， 复合有源箝位变换器与硬开关 PFC 变换器相比， 存在着占空比的损失，
占空比损失由式 （8-35） 决定， 这个占空比通常小于 5% 。
8. 1. 2. 4　 复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器的稳态电压应力分析

在复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 输入电压可以表示为 Vi = 2Vi sinωt

（其中， ω = 2πf = 100π）， 输入电流表示为 Ii = 2 Ii sinωt， 而输入电感电流为 IL =
Ii ， 输出电压为 Vo， 输出额定功率为 Po。

根据前面的分析， 在复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 加在主开关管 V1、
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辅助开关管 V3、 升压二极管 VD2 上的最大电压均为箝位电压 （Vo + VCc）， 由式

（8-29） 和式 （8-35） 可以得到

Vmax = Vo + VCc =
Vo

1 -
2L1
T

2Po

V2
o

+
C2 + C3

L1

■

■
■■

■

■
■■

（8-42）

即复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 电力电子器件的电压应力与输入功率和电

路中的谐振参数 （包括 L1 和 C2、 C3） 有关。
在复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 各个元器件的电压和电流应力参数见

表 8-1。

表 8-1　 复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中各个元器件的电压和电流应力参数

应力

参数
主开关管 V1 辅助开关管 V3 二极管 VD2

辅助谐振

电感 L1

Vmax

Vo

1 -
2L1

T
2Po

V2
o

+
C2 + C3

L1

■

■
■

■

■
■

Vo

1 -
2L1

T
2Po

V2
o

+
C2 + C3

L1

■

■
■

■

■
■

Vo

1 -
2L1

T
2Po

V2
o

+
C2 + C3

L1

■

■
■

■

■
■

Vo

Imax ILmax + Vo
C2 + C3

L1
Vo

C2 + C3

L1
+

2Vi

Vo
- 1（ ）IL Vo

C2 + C3

L1
+
2Vi

Vo
IL

ILmax +

Vo
C2 + C3

L1

8. 1. 2. 5　 复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器的稳态软开关条件分析

根据前面的分析， 在复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 辅助开关管 V3 总

是在零电压条件下开关的， 因此， 这里只讨论主开关管 V1 的软开关条件。 根据上

一节对阶段 6 中辅助开关管关断后电路谐振过程的分析， 在阶段 6 中， 只有当主开

关管输出电容 C1 两端电压下降到零， 才能实现主开关管的零电压开通， 由式

（8-22） 得到软开关条件为

Vo < V2
Cc + I2min

L1
C1 + C3

（8-43）

将式 （8-17） 代入式 （8-43）， 得到软开关条件为

2
Vi
Vo

- 1■

■
■

■

■
■ Ii +

Vo

L1
（C2 + C3） - （C1 + C3）[ ] > 0 （8-44）

将 Vi 和 Ii 代入式 （8-44）， 软开关条件可以写为

2
2Vi sinωt

Vo
- 1

■

■
■

■

■
■ 2Ii sinωt +

Vo

L1
（C2 + C3） - （C1 + C3）[ ] > 0

（8-45）
从式 （8-45） 可以看到， 复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器的软开关条件与多

个因素有关， 包括输入电压的瞬时值、 输入电流的瞬时值、 输出直流电压、 辅助谐
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振电感 L1 的值， 还有与主开关管并联电容 C1、 辅助开关管并联电容 C3 和升压二

极管并联电容 C2 有关。
在式 （8-45） 的左端是两项之和， 第一项的值随时间在正和负之间变化。 如

果 C2 > C1， 则第二项固定为正值。 通常都保证 C2 > C1， 以保证较宽的软开关范

围。 一旦变换器中的谐振参数 L1、 C1、 C2 和 C3 确定， 则式 （8-45） 只能在一个

工频周期的特定范围内满足， 即变换器只能在工频周期的特定范围内实现软开关，
如图 8-8 所示。

图 8-8　 一个工频周期内软开关范围

功率因数校正器在输入电流的正负半周内的工作过程是相同的， 在输入电流的

正半波内， 软开关范围包括 δ1、 δ2和 δ3三部分。 在 δ1和 δ3中， 输入电流很小， 式

（8-45） 中左端第一项为很小的负值， 而式 （8-45） 左端第二项为正值， 所以软开

关条件满足。 在 δ2区间， 式 （8-45） 中左端第一部分主要为正值， 如果左端第二

项也为正值， 则软开关条件也得到满足。

8.2　 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器

复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器， 能够有效地抑制二极管的反向恢复电流，
在一定的范围内实现软开关， 因此具有较高的理论和应用价值。 然而， 复合有源箝

位 Boost 型 PFC 变换器中的电力电子器件的电压应力大于输出电压， 这减少了变换

器中开关器件的安全裕量。
针对传统有源箝位 Boost 型 PFC 变换器和复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中

电力电子器件电压应力较高的缺点， 浙江大学徐德鸿教授课题组提出一种最小电压

有源箝位 Boost 型 PFC 变换器 （MVAC Boost 型 PFC 变换器）， 如图 8-9 所示。 与复

合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器相比， 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器对调

了辅助开关管 V3 和辅助谐振电感 L1 的位置， 在最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变

换器中电力电子器件的电压应力等于输出电压。
在最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 辅助谐振电感 L1 被用来控制二
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图 8-9　 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器

极管反向恢复电流， 减小二极管反向恢复在主开关管引起的损耗。 箝位电容 Cc，
辅助开关管 V3 和辅助谐振电感 L1 组成一个闭合回路， 这样就可以箝位辅助谐振电

感 L1 两端的电压。 在最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中三个开关管 V1、
VD2 和 V3 与输出电容 Co 组成一个箝位回路。 在这个回路中， 有

VV1 + VV3 + VVD2 = Vo （8-46）
这种变换器的关键在于， 除去开关管切换瞬间外， 在一个工作周期内， 变换器

中的三个开关管中有且仅有两个开关管处于导通状态， 这样关断的那个开关管的电

压就被箝位到输出电压 Vo， 从而消除了由二极管 VD2 的输出电容和辅助谐振电感

L1 之间的寄生振荡， 并且箝位电压等于输出电压， 即在最小电压有源箝位 Boost 型
PFC 变换器中， 开关管上的电压应力与硬开关 PFC 变换器中开关管的应力相同，
均为输出电压， 比传统有源箝位 Boost 型 PFC 变换器和复合有源箝位 Boost 型 PFC
变换器中开关管的电压应力都要小， 所以将其命名为最小电压有源箝位 Boost 型
PFC 变换器。 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器也能够实现主开关管和辅助开

关管的零电压开关。 下面对最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器进行理论分析。

8. 2. 1　 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC变换器工作原理分析

为了分析方便， 首先做出如下假定：
•MOSFET 被看作是理想开关器件， 并联了反并二极管。
•输入电感 L 足够大， 在一个开关周期内， 输入电感电流 iL 变化很小， 可以

视作恒定。
•主开关管和辅助开关管两端的电容是寄生电容和外加电容的总和。
•输出滤波电容 Co 足够大， 可视作恒压源。
•箝位电路中箝位电容 Cc 取值足够大， 使得箝位电容电压也可被认为在一个

开关周期内恒定。
•箝位电容 Cc 与辅助谐振电感 L1 的谐振频率远低于变换器的开关频率。
最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中主开关管 V1 和辅助开关管 V3 的驱动
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信号与复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中主开关管、 辅助开关管的驱动信号相

同， 为了箝位主开关管和二极管上的电压， 辅助开关管只是在主开关管和二极管共

同导通时， 即二极管向主开关管换流的阶段才处于关断状态， 因此在一个开关周期

中， 辅助开关管的占空比是基本固定的。 而主开关管的占空比会随着输入电压变化

而变化， 从而实现对输入电流进行功率因数校正的目的。 最小电压有源箝位 Boost
型 PFC 变换器中， 由于二极管 VD2 的单方向导电性， 可以阻止由于 V1 和 V3 共同

导通而引起的输出电容被短路的问题。 避免了在传统的有源箝位 Boost 型 PFC 变换

器中， 当主开关管和辅助开关管被误触发而同时导通时， 在主开关管和辅助开关管

中流过很大的短路电流， 引起电路的损坏的问题。 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC
变换器的主开关管和辅助开关管驱动信号与传统有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中驱

动信号的对比如图 8-10 所示。

图 8-10　 两种有源箝位 PFC 变换器的驱动信号的对比

对于 PFC 变换器， 在输入电流一个工频周期的正、 负半波内， 其工作过程是

类似的， 这里就以正半波内的一个开关周期为例进行分析。 在一个开关周期内， 变

换器中共有 6 个工作状态， 如图 8-11 所示。 各个工作状态的主要波形如图 8-12
所示。

阶段 1 （ t0 ～ t1）： 在 t0 时刻之前 （阶段 6 中）， 升压二极管 VD2 在导通， 辅助

开关管 V3 被关断， 这时流过辅助谐振电感 L1 的电流与图中所示的方向相反， 在辅

助谐振电感 L1 的反向电流的作用下， 辅助开关管 V3 的并联电容 C3 被充电， 而主

开关管的并联电容 C1 被放电， 主开关管 V1 两端的电压逐渐下降。 如果辅助谐振

电感 L1 中的能量足够大， 到 t0 时刻， 主开关管 V1 两端的电压降为零， 其体内二

极管开始导通， 主开关管可以在零电压条件下导通， 这时辅助开关管 V3 的并联电

容 C3 充电完成， 辅助开关管 V3 两端的电压被箝位为输出电压 Vo， 直到 t1 时刻。
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图 8-11　 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器工作等效电路

t0 时刻之后， V1 在零电压条件下被驱动开通。 开始二极管向主开关管的换流

过程， 即二极管的反向恢复过程， 这时主开关管 V1 与辅助谐振电感 L1 电流线性增

加， 而二极管中电流线性减小， 电流变化率为

diL1
dt =

Vo - VCc
L1

（8-47）

即由于辅助谐振电感的存在， 二极管的反向恢复电流的变化率得到了抑制， 使得二

极管反向恢复电流的峰值没有硬开关条件下那么高， 从而减少了反向恢复过程中主

开关管和二极管中的损耗。 通常反向恢复电流的变化率满足式 （8-48） 即可以达

到比较好的二极管反向恢复抑制结果。
diL1
dt < 100A / μs （8-48）

阶段 2 （ t1 ～ t2）： t1 时刻， 二极管 VD2 中的电流下降到零， 二极管反向关断。
辅助谐振电感 L1 和升压二极管并联电容 C2、 辅助开关管并联电容 C3 开始谐振。
C2 被充电， C3 被放电。 到本阶段末 t2 时刻， 辅助开关管 V3 两端的电压下降为零，
其体内二极管开始导通， L1 和 C2、 C3 的谐振停止。 所以辅助开关管 V3 总是在零

电压条件下导通。 而升压二极管 VD2 两端电压被箝位在输出电压 Vo， 并保持到 t3
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时刻。
（ t0 ～ t2） 对应于主开关管的占空比损失， 在本书中表示为 D0T。 相对于整个开

关周期， 阶段 1 和 2 非常短暂， 因此 D0 一般远小于 1。
阶段 3 （ t2 ～ t3）： 辅助开关管 V3 的体内二极管在 t2 时刻开始导通， V3 总是在

零电压下开通的。 从 t2 开始， 箝位电容 Cc 开始通过辅助谐振电感 L1 放电， 因为

箝位电容 Cc 比较大， 所以电容上的电压近似不变。 L1 中的电流变化率为

diL1
dt = -

VCc
L1

（8-49）

这个阶段也是输入电感 L 的储能增加的阶段。 在这个阶段里， 输入电压 Vi给

输入电感 L 充电， 电感 L 中的电流变换率为

diL
dt =

Vi - VCc
L （8-50）

这个状态一直持续到时刻 t3， 主开关管 V1 关断。 这个阶段的长度是由 PWM
占空比决定的。

阶段 4 （ t3 ～ t4）： 在 t3 时刻， 主开关管 V1 被关断。 由于主开关管 V1 并联电

容 C1 和二极管并联电容 C2 的作用， 主开关管是在零电压条件下关断的。 在输入电

感电流 iL的作用下， 主开关管并联电容 C1 被充电， 升压二极管 VD2 并联电容 C2

被放电， 到 t4 时刻， 升压二极管 VD2 两端的电压降低至零， VD2 开始导通。 主开

关管 V1 两端电压达到 Vo， 本阶段结束。
阶段 5 （ t4 ～ t5）： t4 时刻， 升压二极管 VD2 导通。 在这个阶段里， 储存在输入

电感 L 的磁量通过 VD2 向负载释放， 主开关管 V1 两端电压被箝位为 Vo。 本阶段持

续时间也是由 PWM 占空比决定的。
阶段 6 （ t5 ～ t6 ）： t5 时刻， 辅助开关管 V3 被关断， 升压二极管 VD2 保持导

通。 此时辅助谐振电感 L1 中的电流已经变为负向， 所以主开关管并联电容 C1 被放

电， 辅助开关管并联电容 C3 被充电。 如果辅助谐振电感 L1 中的能量足够大， 到 t6
时刻， 主开关管 V1 两端的电压可以下降为零， 其体内二极管开始导通。 主开关管

V1 可以在零电压条件下导通， 到 t6 时刻， V3 两端的电压达到 Vo， C3 充电完成，
V3 两端的电压被箝位为 Vo， 直到 t1 时刻。

在 t6 时刻之后， 重复下一个开关周期。
根据上面的分析， 在变换器的一个开关周期内， 主开关管 V1、 辅助开关管 V3

和二极管 VD2 都是被箝位的， 箝位电压均为 Vo。 辅助开关管总是零电压开关的，
而主开关管在满足软开关条件时， 可以实现零电压开关。

8. 2. 2　 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC变换器的谐振过程分析

首先推导在一个开关周期中的两次谐振过程中的公式， 即在阶段 2 （ t1 ～ t2 ）
中， 二极管 VD2 反向关断后的谐振过程和阶段 6 （ t5 ～ t6） 中辅助开关管 V3 关断
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图 8-12　 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器工作波形

后的谐振过程。

图 8-13　 阶段 2 谐振等效电路

1. 二极管 VD2 反向关断后的谐振

过程

根据前面的分析， 在阶段 2 （ t1 ～
t2） 中， 二极管 VD2 关断后， 辅助谐振

电感 L1 和升压二极管并联电容 C2、 辅

助开关管并联电容 C3 开始谐振， C2 被

充电， C3 被放电。 谐振的等效电路如

图 8-13 所示。
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到本阶段末 t2 时刻， 辅助开关管 V3 两端的电压下降为零， L1 和 C2、 C3 的谐

振停止。 而二极管 VD2 两端电压被箝位在 Vo。
电路的初始条件如下：

iL1（ t1） = IL 　 VC2（ t1） = 0　 VC3（ t1） = Vo

到 t2 时刻， VC2（ t2） = Vo， VC3（ t2） = 0
在电路中

VC3 = Vo - VC2 （8-51）

iL1 = IL + C2
dVC2
dt - C3

dVC3
dt = IL + （C2 + C3）

dVC2
dt （8-52）

VL1 = L1
diL1
dt = L1（C2 + C3）

d2VC2

dt2
（8-53）

对 L1、 C2、 Vo组成的回路列写回路电压方程式， 得

VL1 + VC2 + VCc = Vo （8-54）
即

L1（C2 + C3）
d2VC2

dt2
+ VC2 = Vo - VCc （8-55）

将初始条件代入， 解之得

VC2（ t） = Vo - VCc（ ） 1 - cosω2 t（ ） （8-56）

iL1（ t） = IL + Vo - VCc（ ）
C2 + C3

L1
sinω2 t （8-57）

ω2 = 1
L1（C2 + C3）

（8-58）

在 t2 时刻， 辅助谐振电感上的电流为

iL1（ t2）≈IL + Vo - VCc（ ）
C2 + C3

L1
（8-59）

2. 辅助开关管 V3 关断后的谐振过程

根据前面的分析， 在阶段 6 （ t5 ～ t6） 中， 辅助开关管 V3 关断后， 辅助谐振电

图 8-14　 阶段 6 谐振等效电路

感 L1 和主开关管并联电容 C1、 辅助开

关管并联电容 C3 开始谐振， C3 被充

电， C1 被放电。 谐振电路的等效电路

如图 8-14 所示。
电路的初始条件如下：
iL1（ t5） = Imin 　 VC3（ t5） = 0

VC1（ t5） = Vo

式中， Imin是 t5 时刻辅助谐振电感

电流的最小值， 有
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Imin = IL + Vo - VCc（ ）
C2 + C3

L1
-
VCc
L1

（1 - D0）T （8-60）

在电路中

VC3 = Vo - VC1 （8-61）

iL1 = C1
dVC1
dt - C3

dVC3
dt = （C1 + C3）

dVC1
dt （8-62）

VL1 = L1
diL1
dt = L1（C1 + C3）

d2VC1

dt2
（8-63）

对 L1、 C1、 Cc 和 Vo 组成的回路列写回路电压方程， 得

L1（C1 + C3）
d2VC1

dt2
+ VC1 = Vo - VCc （8-64）

将初始条件代入， 解之得

VC1（ t） = Vo - VCc - V2
Cc + I2min

L1
C1 + C3

sin（ω6 t + φ） （8-65）

式中

ω6 = 1
L1（C1 + C3）

（8-66）

φ = - arccos
Imin

L1
（C1 + C3）

V2
Cc + I2min

L1
C1 + C3

■

■

■
■
■
■

■

■

■
■
■
■

（8-67）

8. 2. 3　 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC变换器的稳态分析

稳态工作时， 一个开关周期内变换器中辅助谐振电感 L1 两端的电压 vL1的平均

值应为零， 即

1
T ∫

T

0
vL1dt = 0 （8-68）

式中 ∫T0 vL1dt = ∫t1
t0
vL1dt + ∫t2

t1
vL1dt + ∫t5

t2
vL1dt + ∫t6

t5
vL1dt （8-69）

忽略短暂的阶段 （ t1 ～ t2） 和 （ t5 ～ t6）， 在 （ t0 ～ t1） 阶段加在辅助谐振电感

L1 上的电压为 Vo - VCc， 在 （ t2 ～ t5） 阶段加在辅助谐振电感 L1 上的电压为 - VCc，
于是

∫T0 vL1dt ≈ ∫t1
0
vL1dt + ∫t5

t2
vL1dt = ∫t1

0
Vodt + ∫t5

t2
（ - VCc）dt

= Vo - VCc
（ ）D0T - VCc（1 - D0）T 　 （8-70）

式中 D0T = t2 - t0 （8-71）
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由式 （8-68） 和式 （8-70） 得到

VCc = VoD0 （8-72）
稳态时， 一个开关周期中流过箝位电容 Cc 的平均电流值为零， 即

1
T ∫

T

0
iCcdt = 0 （8-73）

因为辅助谐振电感 L1 与箝位电容 Cc 串联， 所以一个开关周期中流过辅助谐振电感

L1 的平均电流值为零， 根据图 8-12 所示， 辅助谐振电感 L1 的电流为

iL1（ t2） = - iL1（ t5） （8-74）
将式 （8-59） 和式 （8-60） 代入式 （8-74）， 得到

2 IL + Vo（1 - D0）
C2 + C3

L1

■

■
■
■

■

■
■
■ =

VoD0
L1

（1 - D0）T （8-75）

解之得

D0≈
2L1 IL + Vo

C2 + C3
L1

■

■
■

■

■
■

VoT
（8-76）

稳态工作时， 一个开关周期内变换器中输入电感 L 两端的电压 vL的平均值应为

零， 即

1
T ∫

T

0
vLdt = 0 （8-77）

∫T0 vLdt = ∫t1
t0
vLdt + ∫t2

t1
vLdt + ∫t3

t2
vLdt + ∫t4

t3
vLdt + ∫t5

t4
vLdt + ∫t6

t5
vLdt （8-78）

忽略短暂的 （ t3 ～ t4） 和 （ t5 ～ t6） 阶段， 在 （ t2 ～ t3） 阶段加在输入电感 L 上

的电压为 （Vi）， 在 （ t0 ～ t1） 和 （ t4 ～ t5） 阶段加在输入电感 L 上的电压为 （Vi -
Vo）， 于是

∫T0 vLdt ≈ ∫t1
t0
vLdt + ∫t3

t2
vLdt + ∫t5

t4
vLdt = （Vi - Vo）D0T +

（Vi + VCc）（D - D0）T + （Vi - Vo）（1 - D）T （8-79）
将式 （8-79） 代入式 （8-77）， 得到

Vi（D - D0） + （Vi - Vo）（1 - D + D0） = 0 （8-80）
解之得

Vo
Vi

= 1
（1 - D + D0）

（8-81）

也可以写成 D = 1 + D0 -
Vi
Vo

（8-82）

而在硬开关 PFC 变换器中， 有

D = 1 -
Vi
Vo

（8-83）
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因此， 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器与硬开关 PFC 变换器相比， 存在

着占空比的损失， 占空比损失由式 （8-76） 决定， 这个占空比通常小于 5% 。
8. 2. 3. 1　 开关应力分析

在 PFC 变换器中， 输入电压可以表示为 Vi = 2 Vi sinωt （式中， ω = 2πf =

100π）， 输入电流表示为 Ii = 2 Ii sinωt， 而输入电感电流为 IL = Ii ， 输出电压为

Vo。 输出额定功率为 Po。
根据前面的分析， 在最小有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 加在主开关管 V1，

辅助开关管 V3， 和升压二极管 VD2 上的最大电压均为箝位电压 Vo， 与硬开关电路

相同。 与传统有源箝位电路和复合有源箝位电路相比， 这是最显著的优点。
在最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 各个元器件的电压和电流应力参

数见表 8-2。

表 8-2　 最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中各个元器件的电压和电流应力参数

应力参数 主开关管 V1 辅助开关管 V3 二极管 VD2 辅助谐振电感 L1

Vmax Vo Vo Vo Vo - VCc

Imax

ILmax + Vo - VCc（ ）

C2 + C3

L1

ILmax + Vo - VCc（ ）

C2 + C3

L1

Vo - VCc（ ）

C2 + C3

L1
+
2Vi

Vo
IL

ILmax + Vo - VCc（ ）

C2 + C3

L1

8. 2. 3. 2　 软开关条件分析

根据前面的分析， 在最小电压有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 辅助开关管

V3 总是在零电压条件下开关的， 因此这里只讨论主开关管 V1 的软开关条件。 根据

前面对阶段 6 中辅助开关管关断后的电路谐振过程的分析， 在阶段 6 中， 只有当主

开关管并联电容 C1 两端电压 VC1（ t） 下降到零， 才能实现主开关管的零电压开通，
由式 （8-69） 得到软开关条件为

Vo - VCc < V2
Cc + I2min

L1
C1 + C3

（8-84）

将式 （8-60） 和式 （8-68） 代入式 （8-84）， 得到软开关条件为

（1 - 2D0） IL + Vo
C2 + C3

L1
（1 - D0） > Vo

C1 + C3
L1

（8-85）

因为 D0 = 1， 所以只要 C2 > C1， 则式 （8-85） 一般能满足。 即只要二极管并联电

容大于 MOSFET 输出电容， 就可以保证主开关管在整个工频输入范围内实现零电

压导通。 因此， 在所提出的最小电压箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 很容易实现主开

关管的零电压开关。
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8.3　 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器

图 8-15 所示的三相六开关 Boost 型 PFC 变换器是三相 PFC 变换器的主要拓扑

之一， 该变换器工作在电流连续模式下， 因此输入电感电流和开关电流应力比较

小， 开关器件的电压应力小， 变换器效率比较高。 三相六开关 Boost 型 PFC 变换器

具有输入电流波形质量好、 输出电压稳定的优点。

图 8-15　 三相六开关 Boost 型 PFC 变换器

在三相六开关 Boost 型

PFC 变换器中， 在一个开关

周期内， 每相桥臂上的两个

开关管之间有两次换流过程，
以 a 相桥臂为例进行分析， 如

图 8-16 所示， C1 和 C4 分别

是开关管 V1 和 V4 的并联电

容。 在一个开关周期中， 开

关管 V1 和 V4 轮流导通， 一

个开关周期中， 存在着 V4 向

V1 换流和 V1 向 V4 换流的两次换流过程。
V4 向 V1 的换流过程如图 8-16 所示。 V4 从导通状态关断， 流过 V4 的电流 iLa

从 V4 转移到 C4 和 C1 支路中， 给 C4 充电， 同时 C1 被放电， 由于 C1 和 C4 的存

在， V4 是零电压关断的， 因为输入电感电流 iLa在一个开关周期内近似不变， 可以

看作为一个恒流源， 因此 C4 的电压线性上升， C1 的电压线性下降。 当 C1 的电压

下降到零时， V1 的反并联二极管开始导通， 此时给 V1 加开通驱动信号， 则 V1 是

在零电压条件下开通的。 因此， 当桥臂开关管并联电容足够大时， 从 V4 向 V1 的

换流过程是自然的软开关过程。

图 8-16　 a 相桥臂换流示意图 （V4 向 V1 换流）

V1 向 V4 换流的过程如图 8-17 所示。 当需要关断 V1 时， 由于这时电感电流

iLa流过 V1 的反并联二极管， 因此虽然给 V1 加上关断驱动信号， V1 并未关断。 在
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图 8-17　 a 相桥臂换流示意图 （V1 向 V4 换流）

经过短暂的死区时间后， V4 的开通驱动信号加上， 这时 V4 两端的电压等于输出电

压， V4 在硬开关条件下开通。 在 V4 开通后， V1 的反并联二极管开始关断， 这时

会有严重的二极管反向恢复电流， 引起比较大的反向恢复损耗， 这个损耗也是六开

关 Boost 型 PFC 变换器中最主要的损耗。
综上所述， 在一个开关周期内， 在三相六开关 Boost 型 PFC 变换器的每相桥臂

的两次换流中， 有一次是软开关的， 而另一次是硬开关的， 且存在二极管反向恢复

电流， 输入电感的电流方向决定了是上管还是下管为硬开关。
变换器中开关管的硬开关和二极管的反向恢复电流带来了许多问题， 包括

危及开关管的安全工作、 限制变换器开关频率的提高、 产生较大的电磁干扰

等。 近年来出现了许多新颖的软开关拓扑， 通过加入辅助电路， 为主开关管和

辅助开关管创造零电压或者零电流开关条件， 同时抑制二极管的反向恢复。 本

书第 7 章中已经详细论述了谐振直流环节和谐振极软开关的各种拓扑， 分析了

它们的优缺点。 本节着重分析复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器， 如

图 8-18 所示。

图 8-18　 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器
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8. 3. 1　 改进的复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器空间矢量调

制方法

　 　 根据前一章的分析， 当三相 PFC 整流器采用空间矢量调制时， 在空间矢量合

成中， 有多种矢量选择和矢量顺序排序方法， 包括交替零矢量方式、 单一零矢量方

图 8-19　 对称零矢量方式空间

矢量调制顺序

式、 对称零矢量方式和母线箝位方式等。 其

中， 图 8-19 所示的对称零矢量方式和图 8-20
所示的母线箝位方式较为常用。 对称零矢量

方式具有最小的谐波和最大的开关损耗， 母

线箝位方式谐波稍大但损耗较小。 如果在复

合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器的

空间矢量调制中， 采用对称零矢量方式， 则

在一个开关周期内， 需要 6 次换流。 如果采

用母线箝位方式， 保持电流最大相的开关管

不动作， 则在一个开关周期内有 4 次换流，
其中两次为开关管向对管的反并联二极管换

流， 是自然的软开关； 另两次为二极管向开

关管换流， 为硬开关， 存在着二极管的反向恢复问题。

图 8-20　 母线箝位方式空间矢量调制顺序 图 8-21　 复合有源箝位 Boost 型 PFC
软开关过程示意图

　 　 在单相复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 主开关管和辅助开关管工作在相

同的工作频率下， 辅助开关管在主开关管导通之前关断， 利用这时辅助谐振电感中

的电流给主开关管并联电容放电， 为主开关管创造零电压开通的条件， 并且在开关

管导通后， 由辅助谐振电感抑制二极管的反向恢复。 电路的原理示意图如图 8-21
所示。 单相电路中的这个过程有两个特点： ①主开关管开通的时刻是固定的。 ②在

辅助开关管关断之前， 辅助谐振电感的电流已经反向。 这两点在单相电路中得到了

保证， 但在采用空间矢量调制的复合有源箝位三相 Boost 型 PFC 变换器中， 由于存
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在着多次的开关管切换 （6 次或者 4 次）， 其中有 3 次或者 2 次为硬开关， 需要辅

助电路为开关管创造零电压开通的条件， 如果直接套用在单相电路中的方法， 在主

开关管需要切换之前关断辅助开关管， 为主开关管创造零电压开通条件， 则在一个

开关周期内， 就需要关断辅助开关管 3 次或者 2 次， 并且辅助开关管关断的时刻不

固定。 此外， 如果在需要辅助管关断的时刻， 辅助谐振电感中电流并没有反向， 此

时辅助开关管的二极管仍在导通， 即使给出关断信号， 辅助开关管也不能关断， 则

无法为主开关管创造零电压开通的条件， 也无法抑制主开关管反并联二极管的反向

恢复。
为了能够应用复合有源箝位的思想， 在复合有源箝位三相 Boost 型 PFC 变换器

的调制中， 需要采用改进的空间矢量调制方法。 适用于复合有源箝位三相 Boost 型
PFC 变换器的改进的空间矢量调制方法必须保证： 流过电流绝对值最大的那相桥臂

的开关管不动作， 则在一个开关周期内， 只有四次开关管切换， 其中两次是自然

的软开关， 而另两次的开关管切换是硬开关， 需要辅助电路帮助实现软开关。 通

过改变有效电压矢量与零矢量的排列顺序， 并选择合适的零矢量， 将电流绝对值

较小两相的开关管换流中存在二极管反向恢复的两次换流在时间上对齐， 这样辅

助电路只需要创造一次母线电压谐振到零的机会， 就能够实现两个桥臂开关管的

软开关， 并且能够抑制两个桥臂开关管导通后， 其互补开关管反并联二极管的反

向恢复电流。 零矢量的选择是由电流绝对值最大相的电感电流方向决定的， 如果

输入电感电流方向为正， 则零矢量为 V7（111）， 而如果电流方向为负， 则零矢量

为 V0（000）。
根据上述要求， 在一个工频输入周期的 360°内， 可以分为 12 个扇区， 如图

8-22所示， 其对应的空间矢量如图 8-23 所示。 首先， 根据参考矢量在三相空间的

投影， 得到图 8-24 中所示的 6 个基本扇区 （Ⅰ ～Ⅵ）。 然后再根据对于三相电流绝

对值的判断， 将每个基本扇区分为 2 个， 形成 12 个扇区。 6 个基本扇区与 12 个扇

区以及相电流绝对值最大相的对应关系见表 8-3。

图 8-22　 改进的空间矢量调制中扇区的划分

472



图 8-23　 改进的 SVM 中的空间矢量图

表 8-3　 参考矢量扇区的对应关系

基本扇区
电流绝对值

最大的相
小扇区 基本扇区

电流绝对值

最大的相
小扇区

Ⅰ
a 扇区 2

c 扇区 3
Ⅳ

a 扇区 8

c 扇区 9

Ⅱ
c 扇区 4

b 扇区 5
Ⅴ

c 扇区 10

b 扇区 11

Ⅲ
b 扇区 6

a 扇区 7
Ⅵ

b 扇区 12

a 扇区 1

变换器的工作状态在每隔 30°内循环重复。 以扇区 2 （图 8-22 中阴影部分） 为

例进行分析， 此时， Ia > 0、 Ic < Ib < 0。 在这个扇区中， a 相电流的绝对值是最大

的。 在扇区 2 中， 空间矢量的产生顺序为： V1 （100） - V7 （111） - V2 （110） - V1

（100） （下一周期）， 如图 8-24 所示。 在各个扇区中， 有效矢量和零矢量的分配及

开关顺序见表 8-4。

图 8-24　 改进的空间矢量调制中矢量的产生顺序
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表 8-4　 改进的 SVM 中矢量的顺序

扇区 矢量角 矢量 1 零矢量 矢量 2
电流绝对值

最大的相

1 - 30° ～ 0° 1 0 0 1 1 1 1 0 1 a

2 0° ～ 30° 1 0 0 1 1 1 1 1 0 a

3 30° ～ 60° 1 1 0 0 0 0 1 0 0 c

4 60° ～ 90° 1 1 0 0 0 0 0 1 0 c

5 90° ～ 120° 0 1 0 1 1 1 1 1 0 b

6 120° ～ 150° 0 1 0 1 1 1 0 1 1 b

7 150° ～ 180° 0 1 1 0 0 0 0 1 0 a

8 180° ～ 210° 0 1 1 0 0 0 0 0 1 a

9 210° ～ 240° 0 0 1 1 1 1 0 1 1 c

10 240° ～ 270° 0 0 1 1 1 1 1 0 1 c

11 270° ～ 300° 1 0 1 0 0 0 0 0 1 b

12 300° ～ 330° 1 0 1 0 0 0 1 0 0 b

变换器工作在工况 V1（100） 的等效电路如图 8-25 所示。 vsa、 vsb、 vsc为三相输

入电压。 在这个阶段中， 实质上是三个开关管 V1、 V6、 V2 的反并联二极管在导

通。 按照改进的 SVM， 变换器的下一个工作状态是 V7 （111）， 等效电路如图 8-26
所示。 从工况 100 向工况 111 变化的过程中， 是 b、 c 相桥臂中的开关 V6、 V2 的反

并联二极管同时向互补开关管 V3 和 V5 换流的过程。 在这个过程中， 存在着两相

开关管反并联二极管的反向恢复问题。 这样改进的 SVM 方法实现了将存在反向恢

复的两次换流在时间上对齐的目的。

图 8-25　 工况 100 的等效电路

在工况 100 向工况 111 变化之前， 与单相复合有源箝位电路相同， 辅助开关管

V7 关断， 利用辅助谐振电感 Lr 中的能量将开关管 V3、 V4、 V5 并联电容中的能量

释放， 实现开关管 V3 和 V5 的软开关， 在 V3 和 V5 导通后， 辅助谐振电感 Lr 会抑

制 V6、 V2 反并联二极管的反向恢复。
按照改进的 SVM， 变换器的下一工况是 110， 等效电路如图 8-27 所示。 在图
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图 8-26　 工况 111 的等效电路

8-26 所示的 111 工况向图 8-27 所示的 110 工况换流和从 110 工况向图 8-25 所示的

100 工况换流的过程， 都是一个开关管向桥臂上互补开关管的反并联二极管换流，
这些换流是自然的软开关， 不存在二极管的反向恢复问题。

图 8-27　 工况 110 的等效电路

根据表 8-4， 在一个开关周期中， 从矢量 1 向零矢量切换的过程中， 两相桥臂

同时从二极管向开关管换流。 因此， 如果在矢量 1 向零矢量切换的时刻， 由辅助电

路将直流母线电压谐振到零， 就能够实现主开关管的软开关。 并且辅助谐振电感能

够抑制开关管导通后， 互补开关管反并联二极管的反向恢复。 后续的从零矢量向矢

量 2 切换和从矢量 2 向下一周期的矢量 1 切换的过程中， 都是开关管向二极管换

流， 是自然的软开关， 没有二极管的反向恢复问题。
综上所述， 改进的 SVM 方法实现了保持电流最大相桥臂的开关管不动作， 并

且将存在反向恢复的两次开关管切换在时间上对齐。 这样可以使辅助开关管只动作

一次， 就能够为存在二极管反向恢复问题的两相开关管切换创造零电压开通的条

件， 并且抑制开关管导通后桥臂互补开关管反并联二极管的反向恢复。 在其他的矢

量变换过程中都是由开关管向桥臂互补开关管的反并联二极管换流， 均为自然零电

压开关， 这样复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器中所有的主开关管都实现

了零电压开关。

8. 3. 2　 复合有源箝位 ZVS三相 Boost 型 PFC变换器理论分析

图 8-28 所示的复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器的工作状态在每隔
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图 8-28　 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器

30°内是循环重复的， 以扇区 2 为例进行分析。 在扇区 2 中， a 相输入电流方向为

正， 电流绝对值最大， 而 b、 c 两相电流为负， 即 Ia > 0， Ic < Ib < 0。
为了分析方便， 首先做出如下假定：
•IGBT 被看作是理想开关器件， 且并联了反向二极管。
• 三相输入电感足够大， 在一个开关周期内， 输入电感电流 Ia、 Ib、 Ic 变化

很小， 可以视作恒定。
• 主开关管 V1 ～ V6 和辅助开关管 V7 两端的电容是寄生电容和外加电容的

总和。
• 输出滤波电容 Co 足够大， 可视作恒压源 Vo。
• 箝位电路中箝位电容 Cc 取值足够大， 使得箝位电容电压 VCc也可被认为在

一个开关周期内恒定。
• 箝位电容 Cc 与辅助谐振电感 Lr 的谐振频率远低于变换器的开关频率。

8. 3. 2. 1　 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器阶段分析

在每个开关周期里， 一共有 8 个工作状态， 如图 8-29 所示。 三相复合有源箝

位软开关 PFC 的关键波形如图 8-30 所示。
在阶段 1 （ t0 ～ t1）： 整流器处于开关管电压矢量 100 状态， 主开关管 V1、 V2、

V6 和辅助开关管 V7 处于导通状态。 由辅助谐振电感 Lr， 箝位电容 Cc 和辅助开关

管 V7 组成的谐振槽路中， 辅助谐振电感 Lr 端电压为箝位电容电压 VCc， 辅助谐振

电感电流变化率为

diLr
dt =

VCc
Lr

阶段 2 （ t1 ～ t2）： 为了给主开关管创造零电压开通条件， t1 时刻， 关断辅助开

关管 V7， 辅助谐振电感 Lr 和 Cr3、 Cr4、 Cr5、 Cr7开始谐振， Lr 给 Cr3、 Cr4、 Cr5放

电， 给 Cr7充电， 由于 Cr7存在， 辅助开关管 V7 实现零电压关断。 到 t2 时刻， 谐振

电容 Cr3、 Cr4、 Cr5端电压降为零， 辅助开关管 V7 上的电压为 Vdc + VCc， Lr 和 Cr3、
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图 8-29　 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器工作等效电路

Cr4、 Cr5、 Cr7的谐振停止。 t2 时刻之后， 开通主开关管 V3、 V5， 可以实现主开关

管的零电压开通。
阶段 3 （ t2 ～ t3 ）： 到 t2 时刻， 主开关管 V3、 V5 零电压开通， 此时主开关管
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图 8-30　 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型
PFC 变换器工作波形

V2、 V6 的驱动信号已经关断， V2、
V6 的反并联二极管处于反向恢复阶

段， 辅助谐振电感 Lr 的电流变化率为

diLr
dt =

- Vdc
Lr

阶段 4 （ t3 ～ t4 ）： 在 t3 时刻，
V2、 V6 的反并联二极管完全关断， 辅

助谐振电感电流为零。 辅助谐振电感

Lr 和 Cr2、 Cr4、 Cr6、 Cr7 开始谐振，
Cr2、 Cr4、 Cr6两端电压开始上升， Cr7

电压开始降低。 到 t4 时刻， Cr2、 Cr4、
Cr6两端电压上升到 Vdc + VCc， 辅助开

关管 V7 上的电压为零， V7 反并二极

管箝位， 使 Lr 和 Cr2、 Cr4、 Cr6、 Cr7

的谐振停止。
阶段 5 （ t4 ～ t5 ）： t4 时刻， 电路

进入工况 （111 ）， 开关管 V1、 V3、
V5、 V7 处于导通状态， 辅助谐振电感 Lr 端电压为箝位电容电压 VCc， 辅助谐振电

感电流变化率为

diLr
dt =

VCc
Lr

阶段 6 （ t5 ～ t6 ）： 到 t5 时刻， 主开关管 V5 关断， 滤波电感电流给 Cr5 充电，
给 Cr2放电， 由于 Cr2和 Cr5的存在， V5 零电压关断。

阶段 7 （ t6 ～ t7）： 到 t6 时刻， V2 零电压开通， 电路进入工况 （110）， 辅助谐

振电感 Lr 端电压为箝位电容电压 VCc， 辅助谐振电感电流变化率为

diLr
dt =

VCc
Lr

阶段 8 （ t7 ～ t8 ）： 到 t7 时刻， 主开关管 V3 关断， 滤波电感电流给 Cr3 充电，
给 Cr6放电， 由于 Cr3和 Cr6的存在， V3 零电压关断。 到 t8 时刻， 主开关管 V6 的反

并联二极管箝位， V6 实现零电压开通。 然后与阶段 1 重合， 电路重复下一个周期。
根据上面的分析， 在一个开关周期内， 包括辅助开关管在内的所有的开关管都

是在零电压条件下开关的， 主开关管反并联二极管的反向恢复得到了抑制。 在一个

开关周期内， 辅助开关管只开关一次。
8. 3. 2. 2　 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器谐振过程分析

仍然以扇区 2 为例进行分析， 0≤θ≤π/ 6。 一个开关周期中， 空间矢量的产生

顺序为： V1（100） - V7（111） - V2（110） - V1 （100）， 其中 V1 （100） 作用的时间为
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T1 = 3 / 2（ ）mTs sin π / 3 - θ（ ）， V2 （110） 作用的时间为 T2 = 3 / 2（ ）mTs sinθ， V7

（111） 作用的时间为 T0 = Ts - T1 - T2。
与单相 ZVS PFC 谐振过程分析方法相同， 通过求解二阶微分方程的方法也可

以分析三相 ZVS PFC 谐振过程， 然而二阶微分方程求解较为复杂， 这里采用状态

平面法对三相 ZVS PFC 谐振过程进行分析。
可以通过图 8-31 所示的 LC 谐振电路解释状态平面法基本概念。

图 8-31　 状态平面法基本概念

图 8-31a 所示为 LC 基本谐振电路。 电路中， Vtank为谐振槽路电压， Lx 为辅助

谐振电感， Cx 为谐振电容， Vx 为谐振电容初始电压， Ix 为辅助谐振电感初始电流。
图 8-31a 中， 电路开关管 Vx 导通后， 电路开始谐振， 可以列出如下谐振方程：

ix = Cx
dvx
dt （8-86）

Lx
dix
dt + vx = Vtank （8-87）

结合初始条件求解电路谐振方程， 可以得到

vx = Vtank - Vtank - Vx（ ）cosωt - Ixsinωt （8-88）

ix =
Vtank - Vx（ ）

Zr
sinωt + Ixcosωt （8-89）

式中

ω = 1 / LxCx （8-90）

Zr = Lx / Cx （8-91）
根据式 （8-88） 和式 （8-89）， 由于时域中 LC 谐振电路的谐振电容电压 vx 和

辅助谐振电感电流 ix 波形均为带偏置的正弦或余弦函数， 因此均可以用图 8-31b
所示的状态平面曲线表示， 状态平面图的横轴和纵轴分别表示谐振电容电压 vx 和

辅助谐振电感电流与谐振槽路阻抗乘积 ixZr （ ix 以 Zr 为定标因子）， 谐振电容电压

vx 和辅助谐振电感电流 ix 在状态平面上的轨迹为顺时针匀速旋转圆轨迹， 圆心位

于 （Vtank， 0）， 旋转初始点为 （Vx， Ix·Zr）， 转速为 ω。 圆轨迹半径为 ρ， 如果辅

助谐振电感初始电流 Ix 为零， 则 ρ 为谐振槽路电压 Vtank与谐振电容初始电压之差。
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基于同样原理， 如果根据谐振电路， 先绘制相应的状态平面图， 则结合状态平面图

可以方便地得到谐振电感电流和谐振电容电压的数学表达式。 以状态平面法分析三

相 ZVS 整流器谐振过程， 必须确定每一个谐振阶段的谐振电容初始电压 Vx 和辅助

谐振电感初始电流 Ix， 以及谐振槽路电压 Vtank。 这些初始值决定了谐振状态平面中

谐振轨迹的圆心和半径。
首先推导在一个开关周期中的两次谐振过程中的公式， 即在阶段 4 （ t3 ～ t4 ）

中， 主开关管 V6 和 V2 的反并联二极管关断后的谐振过程和阶段 2 （ t1 ～ t2） 中辅

助开关管 V7 关断后的谐振过程。
1. 主开关管 V6 和 V2 的反并联二极管反向关断后的谐振过程

在阶段 4 中， 主开关管 V6、 V2 的反并联二极管关断， 开关管两端电容电压开

始增加。 辅助谐振电感 Lr 和 C2、 C4、 C6、 C7 开始谐振， 到 t4 时刻， 辅助开关管

V7 两端并联电容 C7 电压降低到零， 主开关管 V4、 V6、 V2 的反并联二极管电压达

到 Vo + VCc。
谐振电路的等效电路为两部分电路叠加， 如图 8-32 所示。 由于之前变换器处

于零矢量 111 状态， 因此等效电路第一部分为三相电源通过三相输入电感短路， 对

于谐振电路没有影响。 而第二部分可以简化为图 8-33 所示。

图 8-32　 阶段 4 的谐振等效电路

图 8-33　 阶段 4 的谐振等效电路 1

设定电路中主开关管及并联电容的参数都相同， 即 Cr2 = Cr4 = Cr6 = Cr， 则图

8-33 所示电路可以进一步等效为图 8-34 所示的电路。
根据阶段分析， 在 t = t3 时， 电路的初始条件为
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VCr4 = VCr6 = VCr2 = 0
VCr7 = Vo + VCc

iLr = 0

■

■

■

■■

■■
（8-92）

因此图 8-34 所示电路中谐振槽路电压Vtank = Vo， 谐振电容初始电压 Vx =
VCr4 = 0， 辅助谐振电感初始电流 Ix = iLr = 0， 则可以构建阶段 4 的状态平面图， 如

图 8-35 所示。 图 8-35 中， 状态平面曲线是以 （Vtank = Vo， 0） 为圆心、 以 （Vx =
VCr4 = 0， Ix = iLr = 0） 为起始点、 以 ω 为角速度顺时针旋转的圆轨迹。 为了图 8-35
所示的状态平面曲线描绘方便， 这里规定的图 8-34 所示的电路中， 辅助谐振电感

电流正方向与图 8-33 所示的电路中辅助谐振电感电流正方向相反。

图 8-34　 阶段 4 的谐振等效电路 2 图 8-35　 阶段 4 的状态平面图

　 　 根据图 8-35 中状态平面曲线可以得到

vCr2（ t） = Vo 1 - cosωt（ ） （8-93）

iLr（ t） =
Vo
Zr

sinωt （8-94）

式中

ω = 1 / Lr（3Cr + Cr7） （8-95）

Zr = Lr / （3Cr + Cr7） （8-96）
在图 8-33 所示电路中， 有

VC7 = Vo + VCc - VC2 （8-97）
VC7（ t） = Vo + VCc - VC2 = VCc + Vocosωt （8-98）

根据图 8-35， 由于 VCc < Vo， 因此主开关管 V2、 V4、 V6 并联谐振电容电压一

定可以达到 Vo + VCc， 则辅助开关管两端电压总可以达到零， 进而实现反并联二极

管箝位， 所以辅助开关管总是零电压开通的。
到 t4 时刻， 谐振过程完成， 有

VCr4 = VCr6 = VCr2 = Vo + VCc （8-99）
VCr7 = 0 （8-100）
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iLr（ t4） =
Vo
Zr

sinω（ t4 - t3） = Vo
3Cr + Cr7

Lr
1 -

V2
Cc

V2
o

≈Vo
3Cr + Cr7

Lr
（8-101）

即在图 8-30 中， 辅助谐振电感的最小电流为

Imin = - Vo
3Cr + Cr7

Lr
（8-102）

在 t4 时刻， 谐振过程已经完成， 此时辅助谐振电感电流等于箝位电容 Cc 流过

的电流， 即

iCc（ t4） = Vo
3Cr + Cr7

Lr
（8-103）

2. 辅助开关管 V7 关断后的谐振过程

根据前面的分析， 在阶段 2 （ t1 ～ t2） 中， 辅助开关管 V7 关断后， 辅助谐振电

感 Lr 和主开关管 V3、 V4、 V5 并联电容 Cr3、 Cr4、 Cr5和辅助开关管并联电容 Cr7开

始谐振。 Cr7被充电， Cr3、 Cr4、 Cr5被放电。 谐振等效电路如图 8-36 所示。

图 8-36　 简化的阶段 2 的谐振等效电路

由于图 8-36 中主开关管 V3、 V4、 V5 和辅助开关管 V7 驱动信号均为关断状

态， 则图 8-36 所示电路可以简化为图 8-37 所示电路， 设定电路中主开关管及并联

电容的参数都相同， 即 Cr3 = Cr4 = Cr5 = Cr， 则图 8-36 所示的电路可以进一步等效

为图 8-38 所示的电路。

图 8-37　 阶段 2 的简化谐振等效电路 1
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图 8-38　 阶段 2 的简化谐振等效电路 2

根据阶段分析， 在 t = t1 时， 电路的初始条件为

VCr3 = VCr4 = VCr5 = Vo + VCc

VCr7 = 0
iLr = Imax

■

■

■

■■

■■
（8-104）

图 8-39　 阶段 2 的状态平面图

Imax是图 8-30 所示的在 t1 时刻辅助谐振电感

电流的最大值。 根据式 （8-104）， 图 8-38 所示电

路中谐振槽路电压 Vtank = Vo， 谐振电容初始电压

Vx = VCr4 = Vo + VCc， 辅助谐振电感初始电流 Ix =
iLr = Imax， 则可以构建阶段 2 的状态平面图如图

8-39 所 示。 图 8-39 中， 状 态 平 面 曲 线 是 以

（Vtank = Vo， 0） 为圆心、 以 （Vx = Vo + VCc， Ix =
Imax） 为起始点、 以 ω 为角速度顺时针旋转的圆轨

迹。 为了描绘状态平面曲线方便， 这里规定的图

8-38 所示的电路中辅助谐振电感电流正方向与图

8-36 所示的电路中辅助谐振电感电流正方向相反。
根据图 8-39 中状态平面曲线， 可以得到

VCr3（ t） = Vo - V2
Cc + Ia - Imax（ ）2Zr

2 sin（ωt - θ） （8-105）

iLr = - Ia - V2
Cc + Ia - Imax（ ）2Zr

2cos（ωt - θ） （8-106）

θ = arccos
VCc

V2
Cc + Ia - Imax（ ）2Zr

2
（8-107）

把式 （8-107） 代入式 （8-105） 和式 （8-106）， 可以得到

VCr3（ t） = Vo + VCccosωt + Ia - Imax（ ）Zrsinωt
≈Vo + Ia - Imax（ ）Zrsinωt

= Vo + Ia - 3
2 mI■

■
■

■

■
■Zr - Vo

■

■
■

■

■
■sinωt （8-108）
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iLr = - Ia - Imax - Ia（ ）cosωt -
3Cr + Cr7

Lr
VCcsinωt

≈ - Ia - Imax - Ia（ ）cosωt
（8-109）

式中

ω = 1 / Lr（3Cr + Cr7） （8-110）

Zr = Lr / （3Cr + Cr7） （8-111）
在图 8-36 所示电路中， 有

VCr7 = Vo + VCc - VCr3 （8-112）

vCr7≈VCc - Ia - 3
2 mI■

■
■

■

■
■Zr - Vo

■

■
■

■

■
■sinωt （8-113）

根据电路阶段分析， 在阶段 2 （ t1 ～ t2）， 辅助开关管关断后， Lr 给 Cr3、 Cr4和

Cr5放电， 给 Cr7充电。 如果 Cr3、 Cr4和 Cr5电压可以下降到零， 则主开关管零电压

开通可以实现。 根据图 8-39 中状态平面曲线分析可得， 只要电压、 电流状态平面

圆轨迹半径大于直流电压， 则圆轨迹可以跟状态平面纵轴相交截， 主开关管谐振电

容电压可以到零， 主开关管零电压开通可以实现。 因此电路软开关条件为

V2
Cc

+ Ia - Imax（ ）2Zr
2 > Vo （8-114）

软开关条件可以近似为

Ia - Imax
Lr

3Cr + Cr7
> Vo （8-115）

8. 3. 2. 3　 复合有源箝位三相 Boost 型 PFC 变换器稳态分析

结合前面阶段分析， 复合有源箝位三相 Boost 型 PFC 变换器在一个开关周期中

存在两次谐振过程， 即在阶段 4 （ t3 ～ t4） 中， 主开关管 V6 和 V2 的反并联二极管

关断后的谐振过程和阶段 2 （ t1 ～ t2） 中辅助开关管 V7 关断后的谐振过程， 除去这

两次谐振过程之外， 在阶段 3 （ t2 ～ t3）， 主开关管反并联二极管处于反向恢复被抑

制的过程， 开关管桥臂侧直流母线电压为零， 辅助谐振电感 Lr 的端电压为直流母

线电压 Vo， 辅助谐振电感电流变化率为 diLr / dt = - Vo / Lr； 在其他阶段 （阶段 1
（ t0 ～ t1）、 阶段 5 （ t4 ～ t5）、 阶段 6 （ t5 ～ t6）、 阶段 7 （ t6 ～ t7）、 阶段 8 （ t7 ～ t8）），
开关管桥臂侧直流母线电压为 Vo + VCc， 辅助谐振电感 Lr 的端电压被箝位为箝位电

容电压 VCc， 辅助谐振电感电流变化率为 diLr / dt = VCc / Lr。 综合复合有源箝位三相

Boost 型 PFC 变换器在一个开关周期中的所有阶段， 可以得到主开关管谐振电容电

压和辅助谐振电感电流反映在状态平面图上的轨迹， 如图 8-40 所示。
图 8-40 所示为在一个开关周期中复合有源箝位三相 Boost 型 PFC 变换器谐振

电容电压、 辅助谐振电感电流轨迹的状态平面图。 复合有源箝位整流器稳态工作

时， 辅助谐振电感保持磁链平衡， 即一个开关周期内辅助谐振电感 Lr两端的电压
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图 8-40　 谐振电容电压、 辅助谐振电感

电流在一个开关周期的状态平面图

伏秒积为零， 即

1
T ∫

T

0
vLrdt = 0 （8-116）

按照前面的阶段分析， 有

∫T0 vLrdt = ∫t1
t0
vLrdt + ∫t2

t1
vLrdt +

∫t3
t2
vLrdt + ∫t4

t3
vLrdt + ∫t8

t4
vLrdt （8-117）

近似认为辅助谐振电感在谐振阶段 2
（ t1 ～ t2） 和谐振阶段 4 （ t3 ～ t4 ）， 其磁链变

化恰好可以抵消。 按照前面阶段分析， 在

（ t0 ～ t1） 和 （ t4 ～ t8） 阶段加在辅助谐振电感

Lr 上的电压为 VCc， 在 （ t2 ～ t3 ） 阶段加在辅

助谐振电感 Lr 上的电压为 - Vo， 于是由式

（8-117） 可以得到

∫T0 vLrdt ≈ ∫t1
0
vLrdt + ∫t3

t2
vLrdt + ∫t8

t4
vLrdt

　 　 　 　 　 = ∫t1
0

- VCcdt + ∫t3
t2
Vodt + ∫t8

t4
- VCcdt = VCc（1 - D0）T - VoD0T

（8-118）
结合式 （8-116） 和式 （8-118） 可得到

VCc =
VoD0
1 - D0

（8-119）

因为辅助开关管占空比 D0 一般远小于 1， 所以， 上式也可以简化为 VCc≈Vo

D0， 即箝位电容的电压远小于输出电压。
复合有源箝位整流器稳态工作时， 箝位电容 Cc 电压应保持稳定， 即一个开关

周期内箝位电容 Cc 电荷平衡 （电流安秒平衡）， 即

1
T ∫

T

0
iCcdt = 0 （8-120）

式中

∫T0 iCc（ t）dt = ∫t1
t0
iCc（ t）dt + ∫t2

t1
iCc（ t）dt + ∫t3

t2
iCc（ t）dt + ∫t4

t3
iCc（ t）dt +

　 ∫t5
t4
iCc（ t）dt + ∫t6

t5
iCc（ t）dt + ∫t7

t6
iCc（ t）dt + ∫t8

t7
iCc（ t）dt （8-121）

近似认为箝位电容 Cc 在谐振阶段 2 （ t1 ～ t2） 和谐振阶段 4 （ t3 ～ t4）， 其电荷

变化恰好可以抵消。 同时忽略短暂的阶段 6 （ t5 ～ t6） 和阶段 8 （ t7 ～ t8）。
在阶段 3 （ t2 ～ t3）， 辅助开关管完全截止， 流过箝位电容 Cc 的电流为零。
在阶段 5 （ t4 ～ t5）， 流过箝位电容 Cc 的电流为
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iCc（ t） = Vo
3Cr + Cr7

Lr
-
VCc
Lr

（ t - t4） （8-122）

在阶段 7 （ t6 ～ t7） ， 流过箝位电容 Cc 的电流为

iCc（ t） = Vo
3C + Cr7

Lr
-
VCc
Lr

（ t - t4） + Ic （8-123）

在阶段 1 （ t0 ～ t1）， 流过箝位电容 Cc 的电流为

iCc（ t） = Vo
3Cr + Cr7

Lr
-
VCc
Lr

（ t - t4） + Ic + Ib = Vo
3Cr + Cr7

Lr
-
VCc
Lr

（ t - t4） + Ia

（8-124）
将式 （8-122）、 式 （8-123） 和式 （8-124） 代入式 （8-121）， 得到

∫T0 iCcdt = Vo
3Cr + Cr7

Lr
1 - D0

（ ）T -
VCc
2Lr

1 - D0
（ ）2T2 + Ic T2 + IaT1

（8-125）
由式 （8-120） 和式 （8-125） 得到

Vo
3Cr + Cr7

Lr
1 - D0（ ）T -

VoDo
2Lr

1 - D0（ ）T2 + Ic T2 + IaT1 = 0 （8-126）

解之得

D0≈
2Lr Ia

T1
T + Ic

T2
T + Vo

3Cr + Cr7
Lr

■

■
■

■

■
■

VoT
（8-127）

1. 电压应力分析

根据前面的分析， 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器中， 加在主开关

管 V1 ～ V6、 辅助开关管 V7 上的最大电压均为箝位电压 （Vo + VCc）， 因为 VCc≈Vo

D0， 而 D0 一般远小于 1， 所以开关的最大电压应力仅比输出电压高有限的值。 复

合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器具有开关管电压应力较低的特点。
由式 （8-119） 和式 （8-127） 可以得到

Vmax = Vo + VCc = Vo +
VoD0
1 - D0

= Vo
1

1 - D0

■

■
■

■

■
■

= Vo

1

1 -
2Lr Ia

T1
T + Ic

T2
T + Vo

3Cr + Cr7
Lr

■

■
■

■

■
■

T

■

■

■
■
■■

■

■

■
■
■■

（8-128）

式中， T1、 T2 与空间矢量的调制比有关， 即与输出电压 Vo 有关。 此外它还与参考

矢量在扇区中的角度 θ 有关。 在复合有源箝位 Boost 型 PFC 变换器中， 电力电子器

件的电压应力与输出电压、 输入电流、 开关周期和电路中的谐振参数 （包括 Lr 和
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Cr、 Cr7） 有关， 还与参考矢量在扇区中的角度 θ 有关。
2. 软开关条件

根据前面的分析， 在复合有源箝位 PFC 变换器中， 辅助开关管 V7 总是在零电

压条件下开关的， 因此， 这里只讨论主开关管的软开关条件。 根据前面对阶段 2 中

辅助开关管 V7 关断后的电路谐振过程的分析， 在阶段 2 中， 只有当主开关管输出

电容 Cr3两端电压下降到零， 才能实现主开关管的零电压开通， 即软开关条件为

VCr3（ t）min < 0 （8-129）

V2
Cc

+ Ia - Imax（ ）2Zr
2 > Vo （8-130）

软开关条件可以近似为

Ia - Imax
Lr

3Cr + Cr7
> Vo （8-131）

式中， Imax为 （ t = t1） 时刻辅助谐振电感的最大电流。

Imax = Imin +
VCc
Lr

T - （ t4 - t1）[ ]≈Imin +
VCc
Lr

1 - D0（ ）T

= Imin +
VoD0

Lr 1 - D0（ ）
1 - D0（ ）T = Imin +

VoD0T
Lr

（8-132）

将式 （8-102） 和式 （8-127） 代入式 （8-132）， 得到

Imax = 2 Ia
T1
T + Ic

T2
T

■

■
■

■

■
■ + Vo

3Cr + Cr7
Lr

（8-133）

上面的分析是基于开关器件都是理想的、 没有导通压降的条件下得到的， 如果

考虑到辅助开关管导通的压降， 则辅助谐振电感电流的最大值 Imax比理想值要小。
式 （8-133） 中， 还应该减去辅助开关管压降对于辅助谐振电感电流最大值的影

响， 考虑辅助开关管导通压降的影响后， 辅助谐振电感 Lr 的最大电流为

Imax = 2 Ia
T1
T + Ic

T2
T

■

■
■

■

■
■ + Vo

3Cr + Cr7
Lr

-
kVCE（on）

Lr
T　 　 （0 < k < 1） （8-134）

式中， VCE（on）是 IGBT 的导通压降； k 是表示辅助开关管中流过正向电流的时间与

开关周期的比值。
首先根据理想情况分析软开关条件， 将式 （8-133） 代入式 （8-131） 得到软

开关条件为

2Ia
T1
T + 2 Ic

T2
T - Ia > 0 （8-135）

在扇区 2 中， Ia = Iicosθ， Ic = Iisin（π / 6 + θ）， （0 < θ < π / 6）， 其中 Ii为 PFC
变换器输入电感电流的峰值。 则式 （8-135） 又可以写成

Iicosθ 3msin π
3 - θ■

■
■

■

■
■ - 1■

■
■

■

■
■ + Iisin

π
6 + θ■

■
■

■

■
■ 3msinθ > 0 （8-136）

除了参考矢量的角度外， 复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器中， 主开
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关管的软开关条件只与空间矢量调制比有关， 而空间矢量调制比最终决定了直流输

出电压。 所以软开关条件与直流输出电压和参考矢量的角度有关。 如果假设 PFC
变换器输出的空间矢量的长度与三相输入电压的空间矢量的长度相等， 则输出电压

可以近似为

Vo =
2 vs
m

如果考虑到辅助开关管的压降对于辅助谐振电感最大电流的影响， 则需要将考

虑辅助开关管压降后得到的辅助谐振电感 Lr 最大电流式 （8-134 ） 代入式

（8-131）， 得到修正的软开关条件为

2Ia
T1
T + 2 Ic

T2
T - Ia -

kVCE（on）
Lr

T > 0　 　 　 （0 < k < 1） （8-137）

将电流和矢量作用时间代入上式得到

Iicosθ 3msin π
3 - θ■

■
■

■

■
■ - 1■

■
■

■

■
■ + Iisin

π
6 + θ■

■
■

■

■
■ 3msinθ -

kVCE（on）
Lr

T > 0　 （0 < k < 1）

（8-138）
上式的直观意义就是， 由于辅助开关管 V7 存在导通压降， 减少了变换器的软

开关范围。 其原因就是加上辅助开关管导通压降的影响后， 辅助谐振电感 Lr 中电

流变化率从 diLr / dt = VCc / Lr 变为 diLr / dt = （VCc - VCE（on） ） / Lr， 这样减少了辅助谐振

电感 Lr 中电流的最大值 Imax， 使得在辅助谐振电感 Lr 中的储能减少， 在辅助开关

管 V7 关断后， 如果辅助谐振电感 Lr 中的储能不能给开关管 V3、 V4、 V5 的并联电

容完全放电， 则不能实现完全的软开关。

8.4　 最小电压有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器

复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器能够实现所有开关管的零电压开

关， 但是开关管所承受的电压应力略高于直流母线电压。 本节介绍最小电压有源箝

位 （MVAC） 零电压开关三相 Boost 型 PFC 变换器， 它能够实现所有开关管的零电

压开关， 并且开关管所承受的电压应力等于直流母线电压。
以扇区 2 为例， 最小电压有源箝位三相 Boost 型 PFC 变换器在一个开关周期内可

划分为 10 个阶段， 各阶段的等效电路如图 8-41 所示， 各关键点波形如图8-42所示。
阶段 1 （ t0 ～ t1）： 主开关管 V1、 V6、 V2 和辅助开关管 V7 处于导通状态。 谐

振电感 Lr 电压为箝位电容 Cc 电压 VCc， 谐振电感 Lr 电流线性地上升， 直至 t1 时

刻， 辅助开关管 V7 关断结束。
阶段 2 （ t1 ～ t2）： t1 时刻， 辅助开关管 V7 关断， 谐振电感 Lr 给主开关管 V4、

V3、 V5 并联电容 Cr4、 Cr3、 Cr5放电， 给辅助开关管 V7 的并联电容 Cr7充电。 到 t2
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图 8-41　 MVAC 三相 PFC 变换器一个开关周期的工作阶段
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图 8-42　 MVAC 三相 PFC 变换器各工作阶段波形

时刻， 主开关管并联电容 Cr4、 Cr3、 Cr5电压谐振到零， 主开关管 V4、 V3、 V5 反并

二极管开始导通， 谐振过程结束。
阶段 3 （ t2 ～ t3）： 到 t2 时刻， 主开关管并联电容 Cr4、 Cr3、 Cr5电压谐振到零，

主开关管 V4、 V3、 V5 反并二极管开始导通， 谐振电感 Lr 电压被箝位为 Vo - VCc，
谐振电感 Lr 电流线性减小。 到 t3 时刻， 主开关管 V4、 V3、 V5 的反并联二极管电

流随之线性减小到零结束。
阶段 4 （ t3 ～ t4）： t3 时刻， 驱动主开关管 V3、 V5 实现零电压开通。 主开关管

V3、 V5 与主开关管 V6、 V2 的反并联二极管换流， 由于谐振电感 Lr 的存在， 主开

关管 V6 和 V2 的反并二极管反向恢复电流被抑制。 到 t4 时刻， 主开关管 V6、 V2 的

反并二极管的电流减小到零， 换流结束。
阶段 5 （ t4 ～ t5）： t4 时刻， 主开关管 V6、 V2 的反并二极管关断， 驱动主开关

管 V4、 V6 和 V2 中的任意一个或两个或全部开通， 主开关管桥臂直通给谐振电感

Lr 提供续流回路， Lr 电流继续减小， 使 Lr 具有足够能量， 以满足软开关条件， 谐

振电感 Lr 端电压被箝位为 Vo - VCc， 到 t5 时刻， 关断主开关管 V4、 V6 和 V2， 谐振

电感续流过程结束。
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阶段 6 （ t5 ～ t6）： t5 时刻， 关断主开关管 V4、 V6 和 V2， 谐振电感 Lr 开始和

主开关管 V4、 V6、 V2 的并联电容 Cr4、 Cr6、 Cr2与辅助开关管 S7 的并联电容 Cr7谐

振， 主开关管并联电容 Cr4、 Cr6、 Cr2电压开始增加， 辅助开关管并联电容 Cr7电压

减小。 到 t6 时刻， V7 并联电容 Cr7电压减小到零， V7 反并二极管导通， V7 实现零

电压开通， 谐振过程结束。
阶段 7 （ t6 ～ t7）： 到 t6 时刻， 电路进入开关矢量 111 状态， 主开关管 V1、 V3、

V5 和辅助开关管 V7 导通。 由谐振电感 Lr 电压为箝位电容 Cc 电压 VCc， 电流线性

上升。 到 t7 时刻， 驱动主开关管 V5 关断， 此阶段结束。
阶段 8 （ t7 ～ t8）： 到 t7 时刻， 驱动主开关管 V5 关断， 由主开关管 V5 和 V2 的

并联电容 C5 和 C2 的缓冲作用降低关断损耗。 到 t8 时刻， 主开关管 V2 的反并联二

极管导通， 此阶段结束。
阶段 9 （ t8 ～ t9）： 到 t8 时刻， 主开关管 V2 的反并联二极管导通， 电路进入开

关矢量 110 状态， 主开关管 V1、 V3、 V2 和辅助开关管 V7 导通。 由谐振电感 Lr 电

压为箝位电容电压 VCc， 电流线性上升。 到 t9 时刻， 主开关管 V3 关断， 此阶段

结束。
阶段 10 （ t9 ～ t10）： 到 t9 时刻， 主开关管 V3 关断， 由主开关管 V3 和 V6 的并

联电容 C3 和 C6 的缓冲作用降低关断损耗。 到 t10时刻， 主开关管 V6 的反并二极管

导通， 与阶段 1 重合。

8.5　 本章小结

本章详细分析了一族有源箝位软开关功率因数校正器， 主要包括复合有源箝位

ZVS 单相 Boost 型 PFC 变换器、 最小电压有源箝位 ZVS 单相 Boost 型 PFC 变换器、
复合有源箝位 ZVS 三相 Boost 型 PFC 变换器和最小电压有源箝位 ZVS 三相 Boost 型
PFC 变换器， 详细描述了各种电路的电路原理、 谐振过程分析、 软开关实现条件分

析和开关应力分析。
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